N

N

Prise en Compte du Cablage dans la Conception et la
Simulation des Convertisseurs de Puissance:
Performances CEM

Wim Teulings

» To cite this version:

Wim Teulings. Prise en Compte du Céablage dans la Conception et la Simulation des Convertisseurs
de Puissance: Performances CEM. Sciences de I'ingénieur [physics]. Institut National Polytechnique
de Grenoble - INPG, 1997. Francgais. NNT: . tel-00912486

HAL Id: tel-00912486
https://theses.hal.science/tel-00912486
Submitted on 2 Dec 2013

HAL is a multi-disciplinary open access L’archive ouverte pluridisciplinaire HAL, est
archive for the deposit and dissemination of sci- destinée au dépot et a la diffusion de documents
entific research documents, whether they are pub- scientifiques de niveau recherche, publiés ou non,
lished or not. The documents may come from émanant des établissements d’enseignement et de
teaching and research institutions in France or recherche francais ou étrangers, des laboratoires
abroad, or from public or private research centers. publics ou privés.


https://theses.hal.science/tel-00912486
https://hal.archives-ouvertes.fr

WEDIATHEQUE AMPERE GRENOBLE INPG

T

5

THESE

présentée par

Wim Teulings
Ingénieur de TU Delft Pays Bas

en vue de l'obtention

du Doctorat de I'Institut National Polytechnique de
Grenoble
(Arrété ministériel du 30 mars 1992)

* ¥k %

Prise en Compte du Cablage dans la Conception et la Simulation
des Convertisseurs de Puissance : Performances CEM

#* ok K

soutenue le 29 avril 1997, devant le jury :

J.P. Ferrieux Président

G. Rojat Rapporteur
A. Capel Rapporteur
J. P. Chante Examinateur
R. Perret Examinateur
J.L. Schanen Examinateur

These préparée au sein du Laboratoire d'Electrotechnique de Grenoble






THESE

présentée par

Wim Teulings
Ingénieur de TU Delft Pays Bas

en vue de |'obtention
du Doctorat de I'Institut National Polytechnique de
Grenoble

(Arrété ministériel du 30 mars 1992)

X% %k X

Prise en Compte du Cablage dans la Conception et la Simulation
des Convertisseurs de Puissance : Performances CEM

% %k

soutenue le 29 avril 1997, devant le jury :

J.P. Ferrieux Président

G. Rojat Rapporteur
A. Capel Rapporteur
J. P. Chante Examinateur
R. Perret Examinateur
J.L. Schanen Examinateur

These préparée au sein du Laboratoire d'Electrotechnique de Grenoble






Avant Propos






Remerciements

Je tiens a remercier les personnes suivantes pour l'aide qu'elles m'ont apportée durant ma thése :
- Monsieur J.C. Sabonnadiere, Directeur du Laboratoire d'Electrotechnique de Grenoble, pour m'avoir
accueilli au sein du Laboratoire

- Monsieur A. Capel, Ingénieur de recherche a Alcatel-Espace, pour I'honneur qu'il m'a fait d'avoir
accepté d'étre rapporteur de cette theése.

- Monsieur G. Rojat, Maitre de Conférences a 1'Ecole Centrale de Lyon, pour avoir €t€ le rapporteur de
cette these.

- Monsieur J.P. Chante, Professeur et directeur de 1'équipe ECPA du CEGELY, pour avoir été
examinateur de cette these.

- Monsieur J.P. Ferrieux, Professeur a I'UT, pour 'honneur qu'il m'a fait de présider le jury de cette
thése, et pour ces corrections du manuscrit.

- Monsieur R. Perret, Professeur a 'ENSIEG et chef de I'équipe Electronique de Puissance, pour
m'avoir ouvert les portes du Laboratoire, et pour avoir accepté d'étre examinateur de cette thése

- Monsieur Jean-Luc Schanen, Maitre de Conférences et Directeur de these, pour l'aide qu'il m'a
apporté tout au long de ma these, malgré une lourde charge d'enseignement. Je le remercie également
pour la qualité de ses corrections du manuscrit.

- Monsieur J. Roudet, Maitre de Conférences a I'TUFM, habilité a diriger les recherches, pour ses
précieux conseils, et pour ses corrections apportées au manuscrit.

Je voudrais également remercier les personnes suivantes :
- Edith Clavel, pour ses explications sur InCa et sa grande disponibilité en général.

- Jean Barbaroux, pour toujours avoir ét€ disponible pour me dépanner, et pour ses précieux conseils
concernant la réalisation des maquettes et les probleémes de mesure.

- Jacques Davoine, pour m'avoir aidé dans des moments importants avec des probleémes rencontrés
lors de l'utilisation des appareils de mesure.

- Claude Brun pour avoir décapsulé soigneusement les DIODES et les MOSFETs.
- Josiane Verna, pour avoir assuré la frappe du manuscrit.

- Etiennette Callegher, Bernard Morel, M.T. Loubinoux et Florence Frangois pour l'aide apportée a
l'utilisation des moyens informatiques.

- Tous ceux qui m'ont aidé€ dans la salle MAC avec des problemes d'informatique

Je remercie également tout ceux qui m'ont soutenu moralement, et plus particulierement A. Groud,
T. Welfonder, P. Petitclair, S. Nugues, S. Bacha, E. Oyarbide, L. Saludjian et Y. Lembeye.






Table des Matieres

INTFOAUCTION. ...t e e s e eee e e ee e e e ta b e e e e e sneens 1
1. Etat de l'art en termes de modélisation des composants et du céblage.................... 5
1.1 Modélisation des iNterconNNeXions..........ooeiiiiiiiriciiiie e 5

1.1.1 Les méthodes intégrales et différentielles.......................ll, 6

1.1.1.1 Les méthodes différentielles ........ccccovrvvieiiiiiiciciiiennennd 6

1.1.2. Formulation du probléme électromagnétique par équation

1.1.3. Déduction des circuits électriques équivalents sous les

conditions QuUAasi-StatiQUES ......uuuiiiiiaiei e 12
1.1.4 La méthode Partial Element Equivalent Circuit (PEEC)................ 20
1.1.5 La Méthode des Moments.......cooiiiiiiiiiiiiiiiiii e 29
1.1.6 La méthode des Lignes de Transmission.........ccccceervnninnniiiiiennnnenn. 30

1.1.7 Comparaison entre ia méthode PEEC, la méthode des

Lignes de Transmission, et la Méthode des Moments (MoM)................. 31
1.2 Modélisation de semiconducteurs de puiSSance..........ccccccevrrvirververnerenenennne. 32
1.2.1 Modélisation de la Diode.......cccoccuiiiiiiiiiic e 34
1.2.2 Modéle du MOSFET ....ooiiiiiiiiie e 36
1.3 Modélisation des Composants Passifs..........cccieveeeiiiiiiciiiiicieieiens 38
1.3.1 Modélisation des résistances........coccvverriiiiiiiiiiee e 39
1.3.2 Modélisation des iNdUCIANCES.......c.evvvvieeiiieieeieee e 40
1.3.3 Modélisation des condensateurs ........ccocveriviiciiiieiiee e, 41
2. Cellule de commutation, connectique et CEM..........coviriiiiieriiierinicii e e 45
2.1 Cellule de coOmMMUIALION......cooiiiiiiiiiiii e 45
P2 I B ot o o= 46

2.1.2 Automatisation du processus d'extraction de la
cellule de commUEALION .......cccoeiiiiiiiiiir e 46
2.2 Influence du céblage sur la cellule de commutation.........cc.cccceveiirinninnenen. 48
2.2.1 Présentation ... 48
2.2.2 Modification engendrée sur la cellule de commutation................ 49
2.2.3 Résultats attendus .......coooiiiiiiiee e 50
2.3 Prise en compte de 1a CEM.....ccoiieiirrrererierece e e e e e s s s 51
2.3.1 Les phénomeénes & MOdElISEr .....c.cuveiveerieiicciiiieeeeee e 51
2.3.2 Cellule de commutation vis-a-vis du mode différentiel.................. 51
2.3.3 Cellule de commutation et mode commun .......ccccccveeerviiiiiinnenen., 52

2.4 Cellule de commutation minimale incluant Ia CEM.......ccooviveriiiiiiieeeeeenes 52



3 Modélisation et Simulation de la cellule de Commutation......ccceueeeeveiieeieiereeeeeenennns 55

3.1 Introduction : Description des véhicules tests.....oooevvviiviiiiiiiiiiiiiiriieeeeenn, 55
3.2 Les INtErCONMMEXIONS.....uiiiiiiiiiiiiiiiriee e e e eesrtrer e e e eecttr e e e e e e etr e e e e e s raeaeeaaas 58
3.2.1 Saisi de la géométrie sous INCa.....coceeeeeeeriiiicciiiiieeeee e, 58
3.2.2 Application concréte de la méthode PEEC.........cccooiiiicinncenn, 59
a) Modélisation Inductive.........cccccociiiiiiiiniicinnnn, 59
- la fréquence équivalente a la transistion......... 59
- fréquence équivalente B ......ccoceveirirceiccnnnn. 61
b) Modélisation Capacitive............cccceerviiiiinenns 64
3.2.3 Application aux véhicules tests : PCB et SMi......c.ccccooviiiiiiinnnnn. 65
® e PO e 65
0 18 SMI Lt e e e e e e 66
3.3 Modeles des condensateurs ........ooooeiiiiiiiiiiiiriiiei et 68
3.3.1 Modéle du condensateur électrochimique ........cccccocvvvereiniicnnnnns 69
3.3.2 Modéle d'une capacité céramique-CMS...........coevrmvrrmviiniiiiienrenn, 70
3.4 Modéles de SemiCONUUCTEUIS.......ceumiiiiiiiiiiiaire e e ee e 71
3.4.1 VEhicule test....o s 71
3.4.2 Circuit de grille ... 73
3.4.3 Influence du modéle du MOSFET .......cciiiiiiiiee e 74
Simulations avec le modéle de MOS Standard (niveau 3),
etla diode "CEM " e 74
Simulations avec le modéle de MOS, paramétres
"PARTS" (niveau 3) et la diode CEM........ccooviirienienen. 75
3.4.4 Influence du modéle de la diode .....cceeveerviiiieiceniieeeece e 77

Simulations avec la DIODE de PSPICE, paramétres

standards et le MOS level 3 PARTS ......cocovviiiiiiiiieecnenne 77

Simulations avec la DIODE de PSPICE, paramétres

PARTS, et le MOS level 3, PARTS......coovieii e 79

Simulations avec la DIODE modeéle CEM, et le

MOS level 3, PARTS ... et 80
3.5 Exploitation immédiate des formes d'onde de puissance......c...cccceeereninnnn. 81

3.5.1 Répartition du courant entre capacités de filtrage et

Lo Lo L= olo Y0 o] 1= Lo =SOSR 81

3.5.2 Rendement du convertisseur sur Circuit Imprimé............cco..o...... 85

3.6 EXploitation CEM ...t 85
3.6.1 Introduction-Précautions de mesure ......ccccoceveeeeieiieieineieee e, 85

3.6.2 Simulation sur Circuit Imprimé sans Capacité de Découplage...... 88

a) Ouverture du MOS.... ...ttt e 89

b) Fermeture du MOS ..., 92

c) Comparaison des Spectres.........coviiiiiiiiriiiieiiieeinnnnnns 95



3.6.3 Simulation sur Circuit Imprimé avec Capacité de Découplage..... 96

a) Ouverture du MOS.......ooriiiiii e 96
b) Fermeture du MOS ..o, 98
¢) Comparaison des Spectres.......cccccevieiiiiiiiiiieeiieenenee, 98

3.6.4 Simulation sur Substrat Métallique Isolé sans

Capacité de DECOUPIAGE .. ..uuuiriiiiiiieei et e 99
a) Ouverture du MOS........ociieiiriiieeceeeee e 99
b) Fermeture du MOS.... ..o, 100
c) Comparaison des Spectres.....ccccvcvvevvereereciniceneecennn, 100

3.6.5 Simulation sur Substrat Métallique Isolé avec

Capacité de DECOUPIAGE....cuviiviiiiiiirircicrer s e ee e e e e e neenes 101

a) Ouverture du MOS........cooiiiii e, 101

b) Fermeture du MOS ... 102

¢) Comparaison des Spectres.......cccccevvvvvveveiiniiinininennens 103

3.6.6 Conclusion générale sur les résuitats des simulations fines...... 104

4 Modélisation CEM du Hacheur SErie...........cooooiiiiiiiiiiiiiiieire 105
4.1 INtrodUCHION Lo ce e 105
4.2 Calcul de la surtension d'un MOSFET a l'ouverture..........ccccviciiiniiiinnnnen. 106
4.2.1 Modéle inductif simple de I'environnement ............ccovcuemreennnnne. 106

4.2.2 Modele de I'ensemble MOSFET-DIODE.........cccccoonmiiiiiniiiiirienneen. 108

4.2.3 Déduction d'une expression analytique de la surtension.......... 110

4.3 Calcul des spectres des perturbations conduites..........cccceevveereerieinninnnnn. 118
4.3.1 Modélisation de la commutation par une source active............. 118

4.3.1.1 Modélisation de la commutation par

une soUrce de teNSION .......cviiiieiiiiiiiiircece et 119

4.3.1.2 Modélisation de la commutation par

une source de CoUrant......c.ocvvveviierienieeerececmmnencecereieer v 119
4.3.2 Modele des perturbations de mode commun......ccc.oeeevirreninne. 121

4.3.2.1 Modele des perturbations de Mode Commun a

Fouverture du MOSFET ...t 121
4.3.2.2 Modele des perturbations de Mode Commun a

la fermeture du MOSFET ..., 125

4.3.3 Modéle des perturbations de Mode Différentiel......................... 126

4.3.4 Analyse spectrale des perturbations conduites........................ 127

a) Spectre des perturbations de Mode Commun ......... 127

b) Spectre des perturbations de Mode Différentiel.....130

¢) Spectre total des perturbations conduites............. 132

4.3.5 Calculs des Spectres du hacheur sur SMl........cccoevviiiiiiiinennnn. 134



4.3.6 Approche "Conception" dans la prédetermination des

Perturbations EmMISES ... e e 138
4.3.6.1 INtrodUCHON.ccoiiieeeciiiei e 138
4.3.6.2 Evaluation des fronts de courant et de tension......... 138

4.3.6.3 Extraction des paramétres nécessaires pour
une approche "Conception”........cciiiriieirericcireer e ee s 140

4.3.6.4 Application de l'approche "Conception" au

hacheur sur Circuit Imprimeé. ........cccovvriiiririririrrreeereee e 141
4.3.6.5 Conclusion sur l'approche "Conception”.................... 144
5 CONCLUSION ...t eietiein ettt r ettt e e e et e e e e e e e e e et tereeeeasesserunsrneaeesaeeeessaensnnene 145
[ 221 £ 1 40 £ - PP UPPTRPURRTRPI 149
LN o1 1= (Y= J PPN 159
Annexe A Modéle Electrique complet du Cablage des hacheurs ..........c.ccciieiiiiiens 159

Annexe B Courants dans les pistes du circuit imprimé et dans les capacités parasites

sans et avec capacité de dECOUPIAGE . .uuuvmiiiiiiiiii e 163



Introduction

Avec l'utilisation accrue des convertisseurs statiques, et 'augmentation des fréquences de découpage,

I'Electronique de Puissance moderne se doit & 'heure actuelle de répondre a deux points cruciaux:

- les problémes thermiques, car méme si le rendement de ces convertisseurs est €levé, la densité
de pertes l'est également,

- les problémes de Compatibilité ElectroMagnétique (CEM), car 1'augmentation des fréquences
de découpage conduit naturellement a réduire les temps de commutation, et donc a augmenter les
vitesses de variation du courant et de la tension. Ces forts dI/dt et dV/dt sont & l'origine de pollution
électromagnétique sur les réseaux électriques, et se doivent dorénavant de faire partie intégrante du

cahier des charges d'un convertisseur statique, au méme titre que le poids, le coft, ...

Les contraintes industrielles modernes et la complexité des phénomenes a résoudre ne permettent plus
le simple recours au prototype pour résoudre ces probléemes. L'utilisation de la simulation s'avere
indispensable et souvent déterminante pour concevoir un convertisseur statique satisfaisant a toutes les
contraintes modernes.

La solution "simulation" passe alors nécessairement par l'obtention des formes d'ondes en
commutation au sein du convertisseur. On ne se satisfera bien évidemment plus des simples formes
d'ondes globales, puisque les problemes thermiques font intervenir le produit V*I instantané, et que la
CEM est engendrée par les dI/dt et les dV/dt. On notera a ce sujet que la CEM est encore plus
exigeante en terme de précision que la thermique, puisque celle-ci fait intervenir une intégration sur les
formes d'ondes instantanées.

Il devient alors indispensable, au vu des précisions souhaitées sur les formes d'ondes, et des échelles
de temps mises en jeu (quelques dizaines de nanosecondes), de disposer de modeles tres précis des
composants actifs (semi-conducteurs de puissance) et passifs. Ces derniers incluent inductances,
condensateurs, résistances ... et ciblages, qui, aux fréquences impliquées (jusqu'a 80MHz), ne peuvent

plus étre considérés comme idéaux.

Le sujet de cette theése s'inscrit a la suite des travaux de 'Equipe Electronique de Puissance du LEG sur
les aspects simulation et modélisation des cablages, en vue d'étudier le comportement intime d'un
convertisseur statique, spécialement sur les aspects CEM[tScha,tClav].

L'objet de cette theése consiste a faire le point sur les moyens dont nous pouvons disposer pour
remplacer a terme la phase "essai sur prototype" par la simulation. C'est a cette condition -et a cette
condition seulement-que les aspects CEM pourront étre effectivement pris en compte dés la phase de

conception, comme le prone de plus en plus le monde industriel.

Le LEG a une longue expérience de modeles de composants passifs, et a fait ces derniéres années
sauter le point bloquant sur la modélisation des inductances parasites dues au céblage. Il devient donc

réaliste de vouloir simuler un convertisseur statique en prenant en compte tous les phénomenes



intervenant a 1'échelle de temps d'une commutation.

Le but de cette theése étant d'envisager la simulation comme alternative au prototype dans le monde
industriel, nous avons désiré tester cette approche sur des simulateurs électriques standards, les plus
répandus. Nous avons retenu PSPICE, pour la grande variété de ses bibliotheques, et sa grande
notoriété. Il permet en plus, de traiter les problémes d'interaction puissance-commande, puisque les

modeles de transistor de signal sont abondants [tMéri]

Le premier probléme auquel nous avons €té confrontés est le choix des modeles de composants actifs.
La principale difficulté dans ce domaine est que ce ne sont pas les Electroniciens de Puissance qui
sont concepteurs de ces modeles, puisque les connaissances requises sont celles de la physique du
semi-conducteur.

De plus, les modeles complets développés par les physiciens ne sont pas applicables a la simulation
électrique d'un convertisseur. En effet, il est hors de question d'effectuer une simulation par éléments
finis en sous programme d'un simulateur électrique.

Par ailleurs, les modeles physiques plus simples, résolvant I'équation de diffusion dans les semi-
conducteurs, moyennant certaines hypothéses simplificatrices, aboutissent souvent a des
incompatibilités avec la majeure partie des simulateurs électriques standards tels que PSPICE. Citons
ici comme seul exemple les travaux du CEGELY concernant la modélisation de la diode, qui ont
débouché sur un simulateur a part entiere, le logiciel PACTE.

L'Electronicien de Puissance est alors obligé de se tourner vers des modeles plus comportementaux,
issus de 1'€lectronique bas signal. IlIs ne sont applicables que sur un domaine de validité limité, qui est
peu souvent explicite, les auteurs annongant rarement lors de la publication d'un modele, pourquoi

celui-ci ne fonctionnerait pas.

Nous avons donc entrepris une recherche bibliographique d'envergure (chapitre 1), visant a se faire la
meilleure 1dée possible sur ces modeles, dans un domaine ot il faut prendre garde non seulement aux
résultats présentés, mais aussi a la facilit¢ de mise en ceuvre au sein d'un simulateur électrique.

Une fois les modeles et le logiciel PSPICE retenu, il reste & définir le vecteur test pour validation, un
convertisseur a la fois simple et représentatif. C'est I'objet du chapitre 2.

On commence par rappeler la notion de cellule de commutation, notion classique en Electronique de
Puissance pour l'analyse des structures. Puis les modifications successives de cette cellule de
commutation sont analysées, des lors que l'on cherche & prendre en compte des notions
supplémentaires comme cablage et CEM. On aboutit 4 la notion de cellule de commutation élargie et
au convertisseur statique le plus simple possible permettant 1'étude de cette cellule de base : un hacheur

série avec RSIL.

Puis, une campagne de mesures et de simulations a été menée sur plusieurs implantations
technologiques de ce méme convertisseur statique: Circuit Imprimé Classique et Substrat Métallique
Isolé (SMI), technologie d'avenir en Electronique de puissance, grace a son bon comportement

thermique et sa mise en ceuvre relativement aisée (chapitre 3).



Les simulations dans ce domaine sont longues et délicates, et nécessitent une connaissance poussée du
logiciel, et des utilitaires complémentaires. De ce fait, cette approche semble trop lourde a I'heure
actuelle pour étre intégrée dans une démarche de conception "en aveugle”, ot on recherche un schéma
d'implantation a partir de rien. Elle semble devoir étre réservée a la validation finale de 1implantation

définitive.

Dans la perspective de la conception, et pour compléter cette approche de simulation, nous avons donc
développé des modeles plus simples de certains phénomenes cl€s, en se basant sur les résultats et la
compréhension des simulations fines (chapitre 4).

C'est ainsi qu'une méthode de simulation fréquentielle permettant d'obtenir rapidement les niveaux de
perturbation en mode conduit a été mise en ceuvre. De méme, une formule analytique pour l'obtention

de la surtension a l'ouverture d'un MOSFET et des oscillations parasites engendrées a été €tablie.

Ces modeles analytiques ou semi-analytiques, d'une précision respectable, font intervenir les
parametres technologiques d'implantation d'un convertisseur, et peuvent donc étre utilisés en premicre
approche dans une démarche de conception. La simulation compléte sera réservée pour la validation

finale de la réalisation du convertisseur.






Chapitre 1: Etat de l'art en termes de modélisation des composants et du cdblage

Chapitre 1

Etat de I'art en termes de modélisation des
composants et du cablage

1.1 Modélisation des interconnexions
Introduction générale.

Un nombre considérable de méthodes de modélisation électrique de la connectique existe actuellement,
ce qui rend le choix pour une méthode particuliere difficile. Cependant, les conditions spécifiques
rencontrées dans les structures d'électronique de puissance nous permettent de constater que certaines
méthodes sont plus appropriées a notre probleéme que d'autres. Ces conditions sont en particulier dues
a la faible longueur des conducteurs employés par rapport aux fréquences de répétition et celles
équivalentes dues aux fronts (<200 MHz), et au fait que dans un premier temps, on peut négliger
l'influence des champs électromagnétiques extérieurs (champs dont l'origine se trouve en dehors du
montage étudi€). En outre, du fait que 'on veut étudier les phénomenes €lectromagnétiques avec des
simulateurs électriques pour pouvoir utiliser les modeles de semiconducteurs et autres, on a une
préférence pour les méthodes 'orientées circuit', c'est-a-dire les méthodes qui représentent les
phénomenes électromagnétiques par des réseaux de composants passifs tels que les condensateurs, les
résistances et les inductances. En fait, la relation courant-tension qui caractérise les composants
électriques n'existe dans ce cas que grace a la validité d'une certaine approximation de la répartition du
champ.

Les méthodes de modélisation les plus connues se classent en deux catégories suivant la maniere par
laquelle on applique les équations de Maxwell : les méthodes "intégrales" ou globales et les méthodes
"différentielles” ou locales. Du fait que la méthode employée dans cette thése fait partie des méthodes
intégrales, ces méthodes seront trait€es plus en détail que les méthodes différentielles, que 1'on
n'abordera que succinctement. Afin de pouvoir traiter les méthodes intégrales, il est nécessaire d'avoir
une représentation locale des champs E et H, en évitant les opérateurs de dérivées partielles telle que le
rotationnel (rot) et divergence (div). Il sera montré que cela peut étre fait par l'introduction d'une
grandeur appelée potentiel vecteur. Ensuite, un exemple de calcul de champ é€lectrique E et densité de
courant J a l'intérieur d'un conducteur sera donné. La résolution des équations s'avere difficile du fait
que ce sont des équations couplées. Par conséquent, le découplage de ces €quations par l'application
des conditions quasi-statiques sera traité. L'application des conditions quasi-statiques aux équations
locales permet également de donner une interprétation en termes de composants €électriques équivalents
(R,L,C). Finalement, les méthodes suivantes seront abordées : la méthode des moments (MoM), la
méthode PEEC (Partial Element Equivalent Circuit), qui est employée dans 1'équipe électronique de

puissance, et la méthode des Lignes de Transmission (TL).



Chapitre 1: Etat de l'art en termes de modélisation des composants et du cablage

1.1.1 Les méthodes intégrales et différentielles

La résolution numérique des équations de Maxwell est devenue possible dans les années soixante
grice a 'apparition des ordinateurs. La résolution de ces équations par méthode différentielle (1966)
[32] précede de peu la résolution par méthode intégrale (1968) [Har].

Une différence importante est que l'emploi des méthodes différentielles nécessite une prise en compte
de tout I'environnement électromagnétique (conducteurs et la matieére autour comme 'air), alors que
I'emploi des méthodes intégrales permet de réduire l'espace a modéliser aux conducteurs portant un
courant. Dans le premiers cas, un maillage est a effectuer sur tout l'espace, et les champs doivent étre
calculés sur toutes les mailles. Puisque la mémoire d'un ordinateur est restreinte, on est obligé de
réduire 'espace infini & un espace fini. Cette réduction se fait généralement en imposant des conditions
limites aux mailles des extrémités de l'espace fini, qui sont donc censées représenter l'influence de
I'espace non-inclu. Cependant, cette méthode peut facilement entrainer des erreurs numériques dans la
résolution des équations de champs. Les méthodes intégrales ne connaissent pas ce probléme
numérique, car les conditions aux limites sont implicitement inclues dans la formulation par équation
intégrale. De plus, le nombre de mailles est nettement supérieur dans le cas des méthodes
différentielles pour deux raisons : d'une part 'espace a modéliser est plus important (maillage de 1'air
etc.), et d'autre part, pour des raisons de stabilité numérique, la taille des mailles doit étre choisie
beaucoup plus petite. Une autre différence importante entre les deux méthodes est que les méthodes
intégrales n'obligent pas a résoudre sur toutes les variables des équations de Maxwell pour connaitre la
répartition du courant ou de la charge dans le conducteur. Par contre les méthodes différentielles
nécessitent la résolution sur toutes les variables de toutes les mailles, dans, sur et en dehors du
conducteur.

Cette derniere caractéristique des méthodes différentielles peut s'avérer étre un avantage lorsqu'on veut
connaitre la grandeur de ces variables. Deux autres avantages liés a I'emploi des méthodes
différentielles sont qu'elles n'imposent aucune contrainte a la forme géométrique de la structure, ni 2
son homogénéité, ni a la répartition des champs.

D'autres avantages liés a I'emploi des méthodes intégrales sont la rapidité de calcul (sauf dans des cas
particuliers), la facilité avec laquelle la solution peut étre interprétée en termes de circuit électrique
équivalent (R,L,C), la validité de la solution sur une plage de fréquences au lieu d'une seule fréquence,
et la possibilité de modéliser des espaces restreints et infinis. Pour ces diverses raisons, c'est une

méthode intégrale, la méthode PEEC, qui a été retenue.

1.1.1.1 Les méthodes différentielles

Les méthodes différentielles résolvent les équations de Maxwell pour chaque maille de la structure.
Les champs sont calculés pour chaque point central d'une maille en utilisant les équations de Maxwell
dans la forme différentielle et les grandeurs des champs électromagnétiques dans les mailles
adjacentes. Le probléme consiste alors & résoudre des équations partielles différentielles pour chaque
maille. Les méthodes les plus connues sont : la méthode des éléments finis (FEM) [32,30,CPal] et la

méthode des différences finis (TDFD) [32]. Ces méthodes ne seront pas traitées ici.
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1.1.2. Formulation du probléeme électromagnétique par équation locale

Lorsqu'on veut employer une méthode intégrale, on a besoin d'une relation entre le champ local E et le
champ local H. Si I'on veut directement appliquer les équations de Maxwell dans la forme intégrale, on
se voit confronté a un probleme qui est dii au fait que ces grandeurs ne sont pas disponibles sous une
forme locale, mais comprises dans des notions telles que le flux magnétique a travers une surface, et la
force électromotrice au long d'un trajet. On cherche donc a trouver une grandeur qui peut établir une
relation locale entre le champ E et les phénoménes magnétiques locaux.

Considérons une partie d'un solénoide ou le champ magnétique est limité a l'espace a l'intérieur
(surface S), et ou il n'y a pas d'effets de bord comme le montre la figure 1. 1.

1
'D-
>

—

Fig. 1. 1 Champ électrique local

Le contour C est un trajet fermé qui passe par le point P, et qui est coaxial avec le solénoide. On
cherche a exprimer la composante dynamique du champ E au point P en fonction d'un représentant du
champ magnétique. Toutes les grandeurs en Majuscules représentent des grandeurs vectorielles.

Si l'on applique la premiere loi de Maxwell au contour C (la loi de Faraday) on obtient pour la force

électromotrice emf :

do
emf——Ht—— E.dl (1)

On n'a pas acces a la valeur locale du champ E au point P parce que E se trouve sous l'intégrale. Du
fait de la symétrie du trajet, la valeur de E est partout identique sur le trajet. On peut trouver la valeur

du champ E au point P par :

emf=¢ E.dl=2muE=- %‘f (2)
C
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On trouve donc pour le champ local E :

__.1 do
E= 2nr  dt @)

Le probléme n'est pas encore résolu, car le flux ¢ est une grandeur globale. On introduit une nouvelle
grandeur appelée potentiel vecteur, tangente au contour C, dont la direction est donnée par la régle de la

main droite.

f Adl=® “4)
C

Pour le cas considéré, A est constant sur le contour C, et est donné par :

AzL (Wb/m) &)
2nr

En substituant (5) en (3), l'on trouve I'expression recherchée :

Pour le cas général d'un contour non-symétrique, on reprend (4), que l'on substitue en (1), en

différenciant par rapport a t. On obtient alors :

dA do
—dl=—=- Edl
§n dt d dt fﬂ d

Il en suit de nouveau que :

- _dA
E= dt )

Comme le flux ¢ =B.S, (B est la densité du flux), on peut également trouver par application du

théoréme de Stokes a (4) :
rotA=B @)

Calculons maintenant les grandeurs Bp et Ap au point P pour le cas du solénoide. On décompose le

potentiel vecteur A selon les axes x,y,z, comme le montre la figure 1. 2.
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P
@:ﬂ\\r/j——>x
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\

Fig. 1. 2 Champ A au point P.

Comme précédemment, 'on trouve pour le potentiel vecteur A au point P :

et:

NS T
Ax=-Apsin 6 o Vi
— - X
Ay=Apcos b= o e

A, =0

En appliquant la relation (7), on peut vérifier que le champ B est bien nul au point P.

_0A, OJAy _
Bx= dy "87_0
A, A, _
By=" " -0
B _@ﬁ_an__g)_ 1 (x2+y2) _

2 ox ay B 2T ﬂx2+y25 —(x2+y2)ﬂx2+y25 -

En conclusion, I'on trouve donc que, bien que Bp =0, le potentiel vecteur Ap ne l'est pas, et permet de

représenter l'influence magnétique au niveau local d'un phénomene magnétique global .
Maintenant, appliquons ce résultat a la formulation des champs E et H en un point P qui se trouve a

l'intérieur d'une structure métallique bien conductrice (Fig. 1. 3). Le point P est parcouru par un
courant de densité J, et subit un champ statique extérieur EQ .

9
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Fig. 1. 3 Point P a I'intérieur d'une structure conductrice.

On distingue d'abord 3 types de courants :

1. Courant de convection ( mouvement de charges sans champ propulsant)

2. Courant de conduction (mouvement de charges sous l'influence d'un champ électrique)

3. Courants équivalents de déplacement :

- courant de Déplacement (D).

- courant de Polarisation (P).
Pour connaitre les champs E et H, on commence d'abord par I'application des équations de Maxwell
sous la forme différentielle, puis on essaye de les reformuler progressivement de fagon a ce que les

opérateurs rotationels soient éliminés.

Pour le point P on écrit :

10
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rotE =- %—]i— -M
équations de Maxwell
rot H=1J. + a—D
T ot

D =g E+ P =goe,E ) équations constitutives
B =y (H + M) )

. ap P o
div J+ 5= 0 } équation de continuité

Pour un bon conducteur comme par exemple le cuivre, la polarisation P et la Magnétisation M sont
négligeables. La permittivité relative est alors €, = 1, et la perméabilité relative {1, = 1. L'on trouve pour

les deux premieres équations :

rot H= Jc+80—%}§ (D)
oH
tE=-pp=—

10 Ko, (2)

On sait qu'en utilisant le potentiel vecteur, on peut reformuler la deuxieme équation de fagon a trouver
directement la composante dynamique du champ électrique.
La composante statique du champ électrique peut étre décomposée en deux contributions : une

contribution d'un champ statique extérieur (EQ en 'occurrence) et un champ statique d a la différence

de potentiel électrique a l'inté-ieur du conducteur.

Tout champ électrique statique peut étre décrit par le gradient d'un potentiel électrique.
E=-gradV=-VV

En reformulant 1'équation (2), le champ électrique total dans le point P s'écrit alors :

oA
Etot. = Edyn.tEstat. int. + Estat,.ext. = - = V'V +E (3)

Cette relation peut étre reliée a la densité de courant J par :

J=6E=0 E (6 étant la conductivité du métal).

11 nous reste maintenant a reformuler la premiere équation du Maxwell :

rOtH=JC+80%—I§—JC+Jd 4)

11
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ol J¢ est la densité de courant de conduction, et Jd la densité de courant de déplacement.

On essaie de nouveau d'intégrer le potentiel vecteur dans la formulation en utilisant :

H:lul—orotA (5)

En substituant (5) en (4), on obtient :

rot rot (ﬁ%) =J.+J14 6)

On utilise l'identité suivante pour calculer (6) :

rot rot A = grad (divA ) - VA )
vV 92 02 02
ou .V=1—+—+ ] estl'opérateur de Laplace.
oxZ  dy?  0z2 P P

Le choix d'une jauge de Coulomb :
divA=0
nous permet d'obtenir les équations de Maxwell recherchées :

E:'—gTA-gradV+Eo (8)

V2A = -po (Jo+1q) = -Ho (OE + € %—?) (%)
On est parvenu a écrire les équations de Maxwell de fagon a ce que I'on puisse les intégrer sur un
volume restreint, en incluant les phénomenes magnétiques produits ailleurs. Le grand probleme des
équations (8) et (9) est qu'elles sont couplées, et de ce fait difficiles a résoudre. Il est possible de
découpler ces deux équations en négligeant le dernier terme de (9), le courant de déplacement. Ceci

est I'objet de I'approximation quasi-statique, qui sera abordée dans le paragraphe suivant.

1.1.3. Déduction des circuits électriques équivalents sous les conditions Quasi-Statiques

Lors de la déduction des conditions quasi-statiques, il est important de réaliser qu'on a affaire a du
stockage d'énergie dans des formes inductives et capacitives. Bien que cette énergie soit stockée a
l'intérieur et & l'extérieur du conducteur, on se réfere généralement a I'énergie stockée a l'extérieur du
conducteur, car elle est beaucoup plus grande que 1'énergie stockée a l'intérieur. Les champs
électromagnétiques dits quasi-statiques sont des champs E ou H qui varient lentement dans le temps
[Fanl,Fan2]. Dans les isolateurs, la période T des ondes électromagnétiques est reliée a la longueur

d'onde A par la vitesse de propagation v des ondes dans le milieu étudi€ : A= v.T. Un champ 'lent' est
12
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un champ dont la longueur d'onde est largement supérieure a la longueur de l'interconnexion. Ceci est
équivalent a dire qu'un conducteur est 'électriquement court' si les ondes qui se propagent autour ont
une longueur d'onde largement supérieure a la longueur de ce conducteur (L<A/10 en général). Un
champ d'une fréquence donnée peut donc étre un champ 'lent’ s'il se propage autour d'un certain
conducteur de longueur L1, et un champ 'rapide’ s'il se propage autour d'un conducteur de longueur L)
(L2>L1). Si le phénomene magnétostatique domine, on parle de champs magnéto-quasistatiques, et si
le phénomene électrostatique domine on parle des champs électro-quasistatiques. L'essentiel de la
méthode réside dans le fait que dans des conditions quasistatiques, on peut développer les champs E et
H en séries de Taylor, et séparer les termes de variations dites "lentes" des termes de variations dites
"rapides”. Ainsi, le couplage bilatéral qui existe entre les deux équations de Maxwell est transformé en
couplage unidirectionnel entre les termes d'ordre différents. Prenons un courant J dont la grandeur ne

varie pas dans le temps (courant stationnaire).

(J—O‘E
/l(/
s
7 77
/i//
) A 4
s and p
/77

Fig. 1. 4 Courant stationnaire dans un conducteur de conductivité ¢

Les équations de Maxwell appliquées a cette structure deviennent :

rotE=0

rotH=1]

J=GE et divJ=-—a—p—
ot

Dans des conditions stationnaires, il n'y a pas d'accumulation de charge. Il en résulte :
diveE=0
Pour trouver le champ é€lectrique, on a donc uniquement besoin des relations suivantes :
rotE=0 et diveE=0
Ensuite, on peut trouver le champ magnétique H en utilisant les relations suivantes :
rot H=GE et divB=0

Ce qui est important dans cet exemple est que le champ magnétique dépend du champ électrique, mais
13
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le champ électrique ne dépend pas du champ magnétique. I existe donc ici un couplage
unidirectionnel entre les équations de Maxwell. Ceci constitue 1'idée de base des conditions quasi-
statiques.

Pour déduire les conditions quasistatiques, on introduit un parametre de contraction de temps et on
remplace la variable t par T=0l.t (0<0(<1). Plus o est petit, plus que le temps est ralenti. Ceci nous
permet de différencier les termes lents des termes rapides. A la fin de notre déduction, on retournera a

la situation initiale en posant 0=1.

Les nouvelles équations de Maxwell deviennent :

0B
rotE = —0L§T— (1)
rot H=1J +a ob (2)
o0t
divB=0 (3)
divD=p 4)
. dp
div]= r &)

Maintenant, on développe les vecteurs des champs E, H, B, D, J, p par une série de Taylor en alfa.

E (r,7,0) = Eg (1,7) + 0. E1(1,7) + 02 Eo(r,T) + ...0"Ey(r,T) (6)
b LOE
"7 9an

Ou les indices EQ, E1, E2,.. désignent les champs électriques d'ordre zéro, un, deux,....etc. Les
équations (7-11) pour les grandeurs H, B, D, J et p s'obtiennent de la méme fagon que (6). Si l'on

substitue maintenant les équations (6-11) dans les équations de Maxwell (1-5), on peut regrouper
tous les termes alfa d'ordre égal (011,02, ®3....). Une fois tous les termes du méme ordre regroupés, on

substitue 0t=1 pour se débarrasser de ces termes. On trouve alors pour les champs d'ordre zéro :

rotEg=0 (12)
rot Hp = Jg (13)
div €Eg = po (14)
divuHg=0 (15)
divJg=0 (16)

Pour les champs d'ordre un :

14
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rotE1=-[,L%{T0 (17
oE
rotH1=8—aTO+J1 (18)
dive E; =pg (19)
divpH; =0 (20)
. dpo
—_ 2P0 21
div J] a‘E ( )
, et pour les champs d'ordre deux :
rotEp=-1 aTIil— (22)
oE
rotH2=€—a?1+J2 (23)
diveEy=p2 (24)
divieHp =0 (25)
-0
divJ, = TZ‘— 26)
Pour les champs d'ordre n, on trouve :
oH .
rotEp=- 1 —a(;—” 27)
0Ep.
rotHy=¢ a(;” +1, (28)
diV € En = pn (29)
divpHy=0 (30)
. -9p(n-1)
div Jn = “—aT— (3 1)

Ce résultat est important, car il nous apprend qu'une fois que 1'on a trouvé les solutions des champs
statiques EQ et HQ, on peut trouver les champs d'ordre un, E1 et Hy, et ensuite Ep et H) etc. On a
donc transformé la résolution des équations de Maxwell en un processus d'approximations
successives au lieu d'un processus simultané. Les champs du type E = Eg et H = Hg + H; sont
communément appelés les champs électro-quasistatiques et correspondent aux conditions
électroquasistatiques. Les champs du type E=Eg+E; et H=H( sont appelés magnéto-quasistatiques
[Blo].

15
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Conditions électro-quasistatiques Conditions magnéto-quasistatiques
rot E=0 rot H=1J;
divD=p divB=0
_ap -0B
iv]=—— tE=——
divJ o ro o

L'approximation par champ quasi-statique consiste donc a ne retenir que des termes d'ordre O et 1.

On écrit donc pour les champs E et H :

E=Ep+E1
H=Hop+H;

En principe, il y a huit combinaisons possibles entre les champs Eq, E1 et Hp, Hi. Ces huit

combinaisons peuvent étre classées en trois catégories principales :
- les solutions électrostatiques qui sont caractérisées par E( et 1'absence d'un champ Hg
- les solutions magnétostatiques caractérisées par H( et I'absence d'un champ Eg

- les solutions avec EQ, et HQ avec une combinaison des champs E] et Hy :
- champs du type : E=EQ et H=Ho
- champs du type : E=Eg et H= Ho+H1]
- champs du type : E=EQ+E] et H=Hp
- champs du type : E=Ep+E] et H=Hp+H}

Les deux cas manquants sont E=H=0, ce qui correspond & une situation ou rien ne se passe (ni
courant ni tension) et E=E ], H=H] qui correspond a une situation physiquement impossible (cf. les
équations (17-21)).

On peut maintenant établir une relation entre les différentes combinaisons des champs Eg_E1, Ho, H]
et les composants électriques tels que Résistance R, Condensateur C, Inductance L, et conductance G
[Fan2].

Toute interconnexion d'un circuit électrique peut étre caractérisée par une tension V(t) a ses bornes et
un courant I(t) qui la parcourt. Trois types de relations peuvent exister entre V(t) et I(t) si l'on restreint

l'apparition de ces variables jusqu'a leur premiere dérivée.
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1. I(t) est proportionnel a la dérivée temporelle de V(t)

(I=CdVv/dt)

La constante de proportionnalité C est par définition la capacité de l'interconnexion.

2. V(t) est proportionnel a la dérivée temporelle de I(t)
(V=Ldl/dt)

La constante de proportionnalité L est par définition la self-inductance de
l'interconnexion. Le composant inductance mutuelle représente le méme type de couplage
entre V et I que le composant self-inductance, sauf que la tension aux bornes du

composant est engendrée par un courant ailleurs.

3. V(t) est proportionnelle a I(t)

(V=RI ou I=GV)

Les constantes de proportionnalité R et G sont par définition la résistance et la

conductance de l'interconnexion.

Reprenons maintenant le premier cas de combinaison de E et H que 1'on a décrit, et qui se caractérise
par : E=EQ et H=H1 (champ électroquasistatique). Avec (18) on voit que le champ magnétique d'ordre
un H1 dépend de la premicre dérivée du champ électrique EQ. Par (21), on observe également que la
dérivée temporelle de la charge d'ordre zéro donne naissance a un courant d'ordre un et par
conséquence a un champ magnétique d'ordre un. Du fait que le champ électrique d'ordre zéro est une
grandeur conservatrice, on peut la représenter par un potentiel scalaire V. On peut donc concevoir le
courant d'ordre un comme €étant généré par la dérivée temporelle du potentiel scalaire V d'ordre zéro.

Ceci est exactement la relation fonctionnelle qui caractérise une capacité.

Le deuxieme cas consiste en une combinaison de E=E] et H=H(. Par (17), on voit qu'un champ
magnétique d'ordre z€ro H() donne lieu a un champ électrique d'ordre un E{, proportionnel a la dérivée
temporelle. Malgré le fait que le champ Ej ne soit pas une grandeur conservatrice, on peut avec les
techniques décrites en [Fanl] l'associer a un potentiel électrique. Il en suit que le champ électrique
d'ordre un, et sa tension électrique associée peuvent étre considérés comme €tant générés par la dérivée
temporelle d'un courant d'ordre zéro et son champ associé. Ceci est la relation fonctionnelle qui
caractérise une inductance.
17
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Dans le cas E=Eq et H=Hq, il n'y a pas de dérivée temporelle qui lie les champs électriques et
magnétiques (ou la densité de courant). De plus, le champ électrique est une grandeur conservatrice, et
peut donc étre associé a un potentiel électrique. Il suit que la densité de courant peut étre exprimée en
terme de potentiel scalaire, indépendamment d'une dérivée temporelle quelconque. Ceci constitue la

relation fonctionnelle d'une résistance.

Dans le cas E=EQ, H=Hp+H1, on a une combinaison des cas précédents. Le terme HQ est produit par
le champ électrique EQ a travers le courant de conduction J( comme ci-dessus, et le terme H] est
produit par la dérivée temporelle de EQ comme dans le premier cas. On peut donc constater que le
courant associé est la somme de deux contributions : une contribution d'ordre zéro causée directement
par le potentiel €lectrique, et une contribution d'ordre un liée a la dérivée temporelle du potentiel

électrique. En termes de circuit, ceci correspond a :
I=GV+Cdv/dt

Ceci correspond au schéma électrique équivalent suivant :

Fig. 1. 5 Schéma électrique équivalent pour le cas : E=EQ, H=H0+H]

Dans le cas E=E(Q+E] et H=H(, on regarde le courant d'ordre zéro principalement comme générateur
de champs. Le champ E( est directement créé par le courant d'ordre zéro a travers le courant de
conduction, et le champ E| est créé par l'intermédiaire de la dérivée du courant d'ordre zéro (17).

On associe de nouveau une tension a chaque contribution au champ électrique EQ et E1. Alors, on
constate que la tension totale est la somme d'un terme du courant d'ordre z€ro et d'un terme de la

dérivée du courant d'ordre zéro. En termes de circuit électrique, ceci correspond a

V =R I+L dl/dt

Il s'agit d'une connexion en série d'une résistance et d'une inductance.
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Fig. 1. 6 Schéma électrique équivalent pour le cas : E=EQ+E1, H=Ho

Dans le dernier cas on a : E=EQ + E1, H=Ho+ Hi, et il y a 4 couplages : le couplage résistif entre les
champs d'ordre zé€ro, le couplage capacitif entre le champ magnétique d'ordre un et la dérivée du champ
électrique d'ordre zéro, le couplage inductif entre le champ électrique d'ordre un et la dérivée du champ
magnétique d'ordre zéro, et le couplage entre les deux champs d'ordre un.

Ce dernier couplage ne peut pas étre représenté par un circuit électrique équivalent.

Lorsqu'on modélise les interconnexions par des circuits électriques équivalents, on attribue une
capacité a la partie de I'espace ol 1'énergie électrique est stockée, une inductance a l'endroit ou 1'énergie
magnétique est stockée et un résistance a I'endroit ou il y a dissipation de I'énergie (C,L,R,G). Si le
volume que ces éléments couvrent est infiniment petit, on parle de modélisation par parameétres
distribués, et si le volume est de dimension finie on parle de modélisation par parametres localisés
("lumped circuit modeling").

Par I'introduction des conditions quasi-statiques, on a réussi a associer des composants électriques a
un point a l'intérieur d'un conducteur. Dans les paragraphes suivants, on va voir comment on peut
associer des composants électriques a des volumes de dimensions finies, appelés mailles. On
expliquera également comment trouver les valeurs de ces composants par les méthode PEEC (Partial
Element Equivalent Circuit), la Méthode des Moments (MoM) et la méthode des Lignes de
Transmission. Puisque la méthode utilisée dans 1'équipe électronique de puissance est la méthode

PEEC, cette méthode sera traitée en détail.
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1.1.4 La méthode Partial Element Equivalent Circuit (PEEC)

La méthode PEEC est une méthode de modélisation d'interconnexions, issue d'une description de la
géométrie par méthode int€grale. Chaque partie de la géométrie est représentée par une €quation
intégrale qui permet ensuite d'étre interprétée en termes de composants électriques équivalents. Ces
composants équivalents sont directement liés a une position physique des différentes parties de la
géométrie. C'est pourquoi on appelle ces composants des éléments partiels. L'application des
conditions quasi-statiques permet de résoudre ces équations intégrales pour certaines formes comme
une barre rectangulaire. Les solutions données par [12] donnent I'inductance partielle et la mutuelle
partielle entre deux barres, et présentent l'avantage de rester valables lorsque la longueur de la barre
devient petite devant sa hauteur ou sa largeur. Dans les expressions des inductances partielles des
barres rectangulaires, il est présupposé que le courant soit uniformément réparti sur une coupe
transversale de la barre. C'est pourquoi la méthode prévoit une subdivision d'une interconnexion en
plusieurs barres a répartition de courant uniforme si les effets de fréquence doivent étre représentés.
L'effet de fréquence est alors représenté par l'inductance mutuelle entre les différentes barres de la
subdivision. Ceci est équivalent a dire que les effets de fréquence sont représentés par diaphonie
interne du conducteur.

Une question qui se pose est comment déterminer le nombre de subdivisions pour un conducteur.
Généralement, ce nombre va dépendre de la géométrie et de la fréquence des signaux. La présence
d'autres conducteurs peut entrainer des répartitions de courants non-uniformes par des effets de
proximité et des angles, ou par l'effet de peau. Dans la plupart des cas on basera les dimensions de la
subdivision sur 1'épaisseur de peau a la fréquence équivalente du signal [1]. La subdivision de toute la
géométrie en un nombre d'éléments partiels suffisamment grand, permet de représenter une géométrie
quelconque par des circuits électriques équivalents, sans calculer la répartition du courant ou de la
tension dans chaque partie de cette géométrie.

Une autre question est comment connaitre le nombre de morceaux (lumps) dans lequel un conducteur
doit étre subdivisé dans sa longueur (une subdivision dans le sens du courant que l'on appellera
subdivision longitudinale). Si l'on subdivise un conducteur en un nombre tres élevé, il est évident que
la description sera précise. Il est également clair que si la subdivision longitudinale d'un conducteur est
faite en un nombre trop faible, on n'obtient pas une description suffisamment précise. Dans le premier
cas, on gaspille de la capacité de calcul et dans le deuxieme cas, la solution sera fausse. Le choix d'une
longueur de subdivision sera généralement basé sur la longueur d'onde du signal a la fréquence
équivalente [1, Rue]. Les parties de l'interconnexion qui se trouvent largement a l'intérieur d'une
longueur d'onde peuvent généralement €tre traitées comme faisant partie du méme élément partiel. Si la
fréquence augmente, la longueur d'onde diminue, et nécessite une subdivision longitudinale de plus en
plus fine. Les fréquences maximales rencontrées en €lectronique de puissance ne dépassent pas encore
200 MHz. Pour une telle fréquence, la longueur maximale d'une interconnexion modélisée par un seul

élément partiel est donnée par L<A/10 = 15 cm dans le vide.

Pour que les conditions quasi-statiques soient satisfaites, il faut que l'interaction électromagnétique des
différents conducteurs soit instantanée. Ceci implique non seulement que chaque conducteur
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individuel doit étre 'court' (champs 'lents’, voir § 1.1.3), mais également que la distance entre les
conducteurs d'un ensemble de conducteurs interagissants doit étre beaucoup plus faible que la
longueur d'onde des champs électromagnétiques existants [5]. Ceci s'explique par le fait que, par
exemple, la relation du type I(t)=C dU(t)/dt, est une relation instantanée entre un courant et une
tension. Si l'on veut représenter l'influence de la vitesse finie des ondes électromagnétiques, on aurait
besoin d'un composant du style I(t)=C dU(t-t..q)/dt [S]. Ceci ne constitue pas un composant
électrique existant.

Lorsqu'on utilise un plan de masse, on introduit un couplage entre une piste et son image [tSCHA] qui
est beaucoup plus fort que le couplage de cette piste avec d'autres pistes ou conducteurs. Puisque le
plan de masse se trouve a grande proximité, les effets de retard sont négligeables. En plus, puisque le
couplage avec des pistes lointaines (au retard non-négligeable) est trés faible, la méthode PEEC est
fiable dans ce cas. L'inclusion de ces phénomenes de retard au moyen de sources actives retardées en
1991 a permis d'augmenter largement la gamme de fréquences de validité de la méthode PEEC [5],
mais a également mis fin a la représentation des interconnexions par des circuits électriques passifs.
La méthode PEEC trouve son origine dans les années '70, et a connu depuis de nombreuses
améliorations [82,87,83,62]. Son créateur est A.E. Ruehli qui était alors un employé de IBM. Il était
chargé de modéliser les interconnexions des cartes numériques d'ordinateurs, et avait constaté que la
méthode des Lignes de Transmission ne suffisait pas pour correctement modéliser toutes les
interconnexions. En particulier les interconnexions treés courtes a l'intérieur des circuits intégrés ne
semblaient pas étre correctement représentées. C'était principalement di a l'invalidité de I'hypothése de
base de la méthode des Lignes de Transmission que cette méthode fut abandonnée par Ruehli. Cette
hypothése concerne une certaine forme de la répartition des champs autour des interconnexions
appelée TEM [CPal,CPa2] (champs transversaux a la direction de propagation du courant).

La résolution des équations intégrales sous des conditions quasi-statiques (sans imposer le mode
TEM au mode de propagation des ondes) est a la base de la méthode PEEC.

Pendant I'évolution de la méthode, non seulement la maniére de calculer les valeurs des éléments
partiels a changé, mais également la topologie du circuit que ces composants constituent. Dans sa
version originale, uniquement le comportement inductif et résistif était inclus dans la modélisation des
interconnexions [1]. Ensuite, les améliorations suivantes ont été apportées, par ordre chronologique : le
comportement capacitif idéal des interconnexions (1973) [23], combinaison des modeles inductifs et
capacitifs (1974) [2], les interconnexions au dessus des plans de masses (1975) [21], simplifications
dans les techniques d'inversion de matrices d'inductances partielles (1981) [20], interconnexions de
forme non-rectangulaires (1989), les retards dus a la vitesse finie des ondes €lectromagnétiques, appelé
rPEEC (1991) [27,5], les diélectriques parfaits (1992) [22], les diélectriques avec pertes (1993),
lI'influence de champs incidents (scattering), appelé sPEEC (1993) [95], et l'influence de champs
incidents 3-D (1995) [81,82,83,84,85,87]. En 1995, une méthode a également été proposée qui permet
de prendre en compte la dépendance de la fréquence des valeurs des éléments partiels [86].

Pour présenter la méthode de maniere la plus simple, on prendra la version de 1974 ol les effets de

retard n'étaient pas encore inclus. On fera appel aux résultats des chapitres précédents.

On commence par exprimer le champ électrique total a l'intérieur d'un bon conducteur en fonction de
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la densité de courant locale, le potentiel vecteur local, et le gradient de tension local. Pour cela, on
reprend les équations de Maxwell mises dans leur bonne forme du paragraphe 1.1.2. Puisqu'on a des

grandeurs vectorielles et scalaires, on désignera les vecteurs par une fleche.

= > - d;& i:,t
E@n= _TE_)

VA (T,t) = - 1o (TC(F,t)+fd(F,t) ) =-Uolo EGb) + g

-V ¢ (,t) + Eo®p) ()

OE (D)

ot @)

On rappelle (voir chapitre 1.1.2 eq. 3) que les quatre termes de (1) représentent : le champ électrique
total, le champ lié a la présence du champ magnétique, le champ lié au gradient de tension et le champ
électrique statique extérieur. Dans des conditions quasi-statiques, il est possible de résoudre ces
équations [Blo] en négligeant le dernier terme de (2), le courant de déplacement. Les solutions

magnéto-quasistatiques et électro-quasistatiques sont pour une structure de K conducteurs [5] :

K
Ao Z“— I@ ) dav
k=1 4T |rr|

sa0-%
q(rt)dv
k=1 4

T &p lrrl

ou r' est la distance avec le conducteur k, t' est le temps retardé, et vk est le volume du conducteur k.

Pour t' on peut écrire :

o B e

Dans ce qui suit, on négligera tous les retards en posant t'=t, et on posera comme avant ,=¢=1
(équations dans le vide). Si I'on suppose que le champ €lectrique statique extérieur Eg=0, et que la loi

d'Ohm s'applique au champ é€lectrique total (voir 1.1.2 (3)), on trouve I'€quation intégrale suivante :

q(rt) dv' (=0 (3)

6 = 9 Mo | 1
a +k§at e @) av +2V47t€0 l?qi

Vk Vi

Cette équation intégrale, communément appelée EFIE (Electric Field Integral Equation), est & la base
des formulations du probléme par la méthode PEEC. Lorsqu'on va présenter la méthode des Moments

dans le chapitre suivant, on utilisera également cette équation. Les inconnues sont la densité de courant
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J et la densité de charge g. Ce qui sépare maintenant la méthode PEEC de la méthode des Moments est
la maniere par laquelle cette équation sera résolue. La méthode PEEC permet d'obtenir une solution
formelle dans le cas de conducteurs rectangulaires, alors que la méthode des Moments permet

seulement d'obtenir une solution numérique.

Premi¢rement, les inconnues seront approximées par des variables localement constantes sur un
volume que l'on appellera maille. La densité de courant J est décomposée en trois termes orthogonaux
ou chaque terme sera constant sur une maille. C'est a dire que chaque conducteur k sera subdivisé en n

mailles. Cette situation est visualisé dans la figure 1. 7.

conducteur 1 conducteur K conducteur 2
surface am
subdivision
surfacique (capacitif)
volume V|
\ ace 3
maille N x1

maille N xx

Fig. 1. 7 Ensemble de K conducteurs maillés
Pour la densité de courant, on écrit :
J=0 X HyyHaz

Afin de sélectionner une maille précise lors de nos calculs, on multipliera la densité de courant par une
fonction impulsionelle Pypk=1 pour la maille ynk et Pynx=0 pour les autres [Har]. On définira la

maille comme étant rectangulaire. On écrira la densité de courant comme :

Jyk= 2, Pynidank(®

n=1

ol Y= x,y,z pour chaque direction différente, et Ny est le nombre total des mailles dans la direction .

Si I'on introduit ce résultat dans I'€quation intégrale précédente, on obtient pour la direction 7 :
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La méme chose peut étre faite pour le troisieme terme, qui connaitra alors son propre maillage.
Puisque I'équation ci-dessus correspond a un point au milieu d'une maille, on va maintenant l'int€égrer

sur un volume v; qui fait partie d'un des K conducteurs. On obtient alors :

NYk 3
, J t K .
é Jy(rt)dv1+2 > Ho 1_dy dvl—-ﬂ&+2 1 9
Vi k=ln=1| 47}y, i i ot k=1 4me |, EY,

L3 t) ds' dvy | =0

Sk ;.;\

(5)

ou la densité de charges volumique q a été remplacée par la densité de charges surfacique, également
appelée q. Ceci est permis, car dans un bon conducteur, les charges libres ne peuvent se trouver qu'aux
surfaces. L'équation sera maintenant divisée par la surface a; de la maille considérée (v;), ce qui est
permis car on suppose que la densité de courant est constante sur la surface aJ. On reconnait aussitot
que le premier terme représente la chute de tension d'origine résistive sur la maille 1 : Vi j=Rqjly1. Le
deuxieme terme représente I'ensemble des couplages inductifs, et le troisieme terme 'ensemble des

couplages capacitifs. Ceci permet d'écrire I'équation ainsi :
Ve +VL1+Ve =0

On peut écrire le deuxieme terme en fonction du courant total traversant la maille 1 :

VL 1_2 NZYR —0 | [ Lavay k() 6)
Siam| AT alaynk lF-r ot

Vk

Ceci est la forme désirée de la solution, car elle permet d'identifier les inductances partielles [1]. En

utilisant 'expression des inductances partielles, on peut écrire également :

N vk

My (1)
VLl—Z 2. Lol 5 —
k=1 n=1

Dans cette expression, Lpj ynk est I'inductance partielle de la maille | et la maille n du conducteur k
dans la direction v. Si l=n, on parle d'une self inductance partielle, sinon on parle d'une mutuelle
inductance partielle. Il s'avere que pour le cas de barres rectangulaires, il est possible d'évaluer ces
inductances partielles en formel [12]. A I'issu de calculs fort lourds [12], ces expressions analytiques
donnent les valeurs des inductances partielles en fonction des dimensions des barres. A leur tour, ces

solutions ont été obtenues par intégration de formules analytiques valides pour des circuits filiformes.
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Ceci est important, car pour un circuit filiforme, l'inductance partielle est le résultat de la circulation du
potentiel vecteur sur le contour, et cette circulation peut étre reliée au flux autour du circuit par
l'intermédiaire du théoréme de Stokes. C'est ainsi que les intégrales de l'expression (4) a effectuer sur
le volume des mailles peuvent étre remplacées par des intégrales de flux a effectuer sur l'espace de flux
autour les conducteurs, comme dans la définition d'inductance partielle classique [tSCHA].
L'inductance partielle est donc par définition une inductance externe [CPal], car elle repose sur une
succession d'intégrations sur des fils entourés par de l'air. Dans le cas d'un conducteur subdivisé, on
peut le considérer comme un ensemble de barres €lectriquement isolés, qui s'influent mutuellement au
moyen des inductances partielles mutuelles. Dans les expressions analytiques des valeurs des
inductances partielles, les effets de bord sont inclus. C'est pourquoi ces valeurs ne sont pas
proportionnelles & la longueur des barres. Ceci est une différence importante avec I'inductance linéique
utilisée par la méthode des Lignes de Transmission.

Retournons maintenant a I'équation intégrale (5) afin de montrer que son dernier terme représente

I'ensemble des couplages capacitifs. Pour la tension correspondante V. on écrit :

K - '
V=Y I f J L3t ds dvy @)
v

k &

Le variable q représente de nouveau la densité de charges surfacique, et y la direction du courant de
conduction. On introduit un nouveau maillage, décalé d'un demi-longueur d'une maille inductif. Ce
maillage n'est donc pas volumique comme dans le cas des inductances partielles, mais surfacique. Sur
chaque maille, la densité de charge surfacique sera considérée constante. On définit une nouvelle

fonction E(y), qui est I'intégrale intérieure de I'équation (7).

Fy= | L3c0ds (8)

-

Pour trouver la tension V; sur une maille, on doit donc intégrer cette fonction sur le volume v] de la

Sk

maille inductive (c.f. 7). Sil'on considére que la densité de charges q est constante sur la longueur

d'une maille, 'on peut approximer I'équation (7) par :

K K

Ve= Y 1 g—F(y) dvi |= X2 { 1 g {F(Y +A—Y) - F(y ﬂ)} } €))
k=1 |4Tgg Vlay k=1 47gg 2 2

ou % est la demi-longueur de la maille et a] est la surface de la maille inductive, perpendiculaire au

sens du courant J. La taille du maillage capacif est donc la méme que celle du maillage inductif, mais
elle est décalée par la moiti€ d'une longueur de celle-ci. Dans la figure 1. 7, les mailles capacitives sont

délimitées par les traits pointillées. En utilisant le nouveau maillage, I'on peut écrire pour V. :
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Ve= Z ()5 145 1_ds (10)
£ Dwog | o] g

Smk

ou r est le vecteur vers une extrémité de la maille, et r est le vecteur vers 'autre extrémité. Puisque la
charge totale de la maille numéro mk s'écrit : Qmk = gmk amk (amk st la surface de la maille capacitive),

I'on peut écrire 1'équation (10) :

Ve= Lzl Z Qmk(t) [Ppﬂh(mk)‘Pp_(mk)} (1D
el

i=1 1 1

Si

Cette procédure est comparable a ce qui a été fait pour les inductances partielles. Les coefficients PPjj

sont communément appelés les coefficients de potentiel partiel {23]. Chaque terme de I'équation (11)
représente donc la différence de potentiel au long d'une maille capacitive Vij= @;- ®;. Les coefficients

de potentiel partiel sont généralement contenus dans une matrice [ppjj] définie comme ci-dessous:
[@ij] =[prij] [Qij)

Il existe divers logiciels pour le calcul de ces coefficients de potentiel partiel telle que FASTCAP [48],
C3Dstar [52,23]. Les coefficients de potentiel partiel sont reliés a la notion de coefficients de capacité

partielle par la relation suivante [40,2 Rue] :
-1
Cle ppu
Comme dans le cas des inductances partielles, on a affaire a une self capacité partielle si i=j, et a une

mutuelle capacité partielle si i#j. Le concept de capacité partielle sera illustré maintenant a travers un

exemple de trois conducteurs comme le montre la figure 1. 8.

Fig. 1. 8 : 3 conducteurs au dessus d'un plan de masse
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Au niveau capacitif, cet ensemble correspond au schéma électrique suivant :

Cia

Ci2 l

Cis Can Caa

Fig. 1.9 Schéma électrique équivalent de I'ensemble de trois conducteurs.

Dans la figure 1. 9, Cy, Cag, et Cs3 correspondent aux self capacités partielles, et Cyp, Cj3 et Co3 aux
mutuelles capacités partielles. Les selfs capacités partielles correspondent a la capacité de chaque
conducteur individuel en l'absence des deux autres, et se réfere par rapport a un point neutre de
potentiel zéro. Dans le cas d'un conducteur au-dessus d'un plan de masse, ce point est généralement le
plan de masse. Au niveau électrique, ce point introduit un noeud supplémentaire, qui complique parfois
inutilement la représentation par circuit électrique. Par la figure 1. 9, il est facile de voir que 1'on peut
éliminer ce point neutre en reconnaissant qu'il ne constitue qu'un noeud intermédiaire du chemin
capacitif d'un noeud électrique a l'autre. Par exemple, les capacités Cy; et Cyy se trouvent en série entre
les noeuds 1 et 2 a travers le point neutre, et cet ensemble se trouve en parallele avec la capacité Cyj. Si
I'on regroupe au maximum les capacités partielles, on peut simplifier le schéma de la Fig. 1. 9, etle

ramener au schéma électrique suivant :

Cnis

Cn1z2 I | Cnzs

1 l o l
| | | |

Fig. 1. 10 Schéma électrique avec capacités équivalents de paire de noeuds

Ces capacités s'appellent les capacités de paire de noeuds. Dans le cas ou les mutuelles capacités
partielles ne sont pas négligeables, il peut €tre utile d'utiliser les capacités de paire de noeuds.

Dans la littérature, on peut trouver de nombreuses formules analytiques qui permettent de calculer les
valeurs des capacités partielles des conducteurs rectangulaires disposés parallelement ou
perpendiculairement. [23,52,54,56,44,46,tMERI]. Cependant, dans le cas de pistes au-dessus d'un plan
de masse, les mutuelles capacités partielles entre pistes seront négligeables devant les selfs capacités

partielles entre chaque piste et le plan de masse [tSCHA]. Ceci facilite beaucoup la modélisation, car
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chaque piste peut alors €tre représentée par une capacité entre cette piste et le plan de masse. On peut
connecter de plusieurs manieres cette capacité au circuit équivalent inductif. Par analogie avec les
modeles & parameétres localisé€s rencontrés chez les modeles de Lignes de Transmission, on peut
arranger les L-C qui constituent le circuit électrique équivalent dans une forme : T, 7T , I ou I'-inverse
(—) [CPa2]. Nous avons opté pour une représentation par schéma électrique de forme I -inverse, ce qui
correspond & connecter une capacité partielle a chaque fin de conducteur (-).

La valeur de cette capacité a €t€ calculée au moyen de 1'expression donné par Wheeler/Schneider [46],
qui semble étre la plus précise parmi les formules de capacité linéique [tSCHA]. Cependant, il est a
noter qu'en réalité, la capacité d'une piste de circuit imprimé, en particulier celle d'une piste large, n'est
pas proportionnelle a la longueur dii aux effets de bord.

La formule de Wheeler/Schneider concerne la capacité linéique entre une piste conductrice de largeur
w, d'épaisseur t, déposée sur un substrat diélectrique de valeur €, et d'épaisseur h, lui méme au dessus

d'un plan de masse (Fig. 1. 11)

‘ -« »
t P
&

[0

Fig. 1. 11 Piste au dessus d'un plan de masse

La formule de Wheeler/Schneider prend en compte le fait qu'une partie des lignes de champ traverse
l'air au lieu du diélectrique en introduisant une constante diélectrique effective. Elle prend également en
compte le fait que les lignes de champ sont influencées par 1'épaisseur de la piste en introduisant une

largeur effective weff:

8eﬁ_=er;-1 +er?:1 (1+1(3Vh)-1/2

weff:W-i-%ln( t2 (46 1 )2)
L Y GRS S
/\/h (n(wt—+l.l)

La valeur de la capacité linéique s'obtient alors par :

co 1.122 et

B 18h ,8h . /802, 2
ln(H?_ Weff (Weff+ (Weff) %)

Cette expression a été utilisée pour calculer la self capacité partielle des pistes au dessus d'un plan de

en pF/cm

masse en deux cas : le circuit imprimé classique (CI), et le Substrat Métallique Isolé, (SMI).
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1.1.5 La Méthode des Moments

Cette méthode a un domaine d'application plus large que la méthode PEEC et la méthode des Lignes
de Transmission. D'une part parce que la méthode ne se limite pas aux cas quasi-statiques, et d'autre
part parce qu'elle n'impose pas le mode de propagation transversal. Il s'agit en fait d'une méthode tres
générale de résolution d'équations intégrales. On peut écrire 1'équation intégrale dans une forme
temporelle, mais la plupart du temps on ['écrira dans une forme fréquentielle.

Bien que la méthode existe depuis le début du siécle sous différentes formes [Mil], elle n'était pas trés
populaire avant que les ordinateurs apparaissent dans les années soixante. C'est depuis le livre
désormais classique de Harrington (1968) [Har] que la méthode a connu son essor, et qu'elle a €té
appelée Méthode des Moments. Afin de comprendre les différences entre la méthode des Moments et
la méthode PEEC, on étudiera un cas tres semblable au cas précédent, a savoir un bon conducteur dans
des conditions quasi-statiques. On 1nsiste sur le fait que bien que 'on étudie un cas quasi-statique, la
méthode des Moments ne se limite pas a ce genre de cas. On n'étudiera pas les détails de la résolution
de la méthode, mais on se contentera d'en tracer les grandes lignes. Notre but est de nouveau d'évaluer
les inductances d'une structure bien conductrice. Comme on l'a déja fait auparavant, on exprimera le

champ électrique total en un point P a l'intérieur du conducteur par une équation intégrale (EFIE) :

- — K

(', o Ho 1 33 ' =

roy 1 v

= +§1 3 an| Fa00 & |=Vedy
=

Les conditions quasi-statiques permettent de considérer que les solutions inductives et capacitives sont
complétement indépendantes. Cette €quation sera discrétisée par un maillage. Pour résoudre
numériquement cette équation, on doit d'abord trouver une solution homogene en mettant le membre
droit de 1'équation a z€ro. Ensuite une solution particuliere, qui représente l'influence de la tension
appliquée au conducteur, doit étre trouvée. La méthode de Moments permet de trouver ces solutions
numériquement. L'inductance partielle peut alors étre trouvée en intégrant les solutions sur le volume

du conducteur de la maniére suivante :

f?ﬁ’dV:Lﬂ
\%

f Tdv= 12
\Y

On a donc besoin de résoudre d'abord tous les courants avant de pouvoir connaitre les inductances.
On voit clairement les avantages de la méthode PEEC dans ce cas : premierement les inductances
partielles peuvent étre calculés sans calculer la répartition des courants, et deuxiemement, puisqu'on se
sert de solutions formelles (connues a priori), on n'a plus besoin de résoudre 1'équation EFIE

numériquement. Si les conditions d'utilisation du conducteur changent, la méthode PEEC n'oblige pas
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a résoudre de nouveau l'équation intégrale pour connaitre la répartition du courant, parce que les
valeurs des inductances partielles n'en dépendent pas. Par contre, si on utilise la Méthode des

Moments, on doit tout recommencer, car les courants auront changeés.

1.1.6 La méthode des Lignes de Transmission.

Un réseaux d'interconnexions doit étre considéré en général comme un assemblage de guides. L'étude
de la propagation des signaux doit donc se faire rigoureusement par la résolution des équations de
Maxwell. Cependant, les résultats d'une telle analyse s'expriment généralement par des grandeurs
locales (champs E et H) ou globales (parametres de propagation des modes). Pour les applications en
électronique de puissance, il est nécessaire de connaitre le comportement des interconnexions
lorsqu'elles font partie d'un convertisseur dont le fonctionnement est décrit en terme de courant et
tension. Pour cela, la procédure générale consiste a définir un modele équivalent au réseau
d'interconnexions. Ce modele ne doit faire intervenir que des tensions et des courants. Un exemple
d'un tel modele est la Ligne de Transmission. On peut montrer qu'il est toujours possible d'établir ce
modele, méme lorsqu'on a affaire a des guides dispersifs ou dissipatifs. Bien entendu, lorsque la
fréquence des signaux est suffisamment faible et que la géométrie des interconnexions le permet, les
parametres de ce modele équivalent peuvent étre directement déduits de la géométrie par des calculs de
capacités, selfs et conductances statiques. Cette approche est souvent suffisante, cependant, lorsque la
fréquence devient tres élevée (£ > 1 GHz) ou lorsque la géométrie devient moins favorable, une
analyse compléte dynamique est nécessaire [Ser,Ang].

Une ligne de transmission consiste en une paire de lignes portant des courants de valeur égales, mais
de signes opposés. Dans les lignes longues et étroites, le principal mode de propagation des ondes
€lectromagnétiques 1ié au courant de Mode Différentiel est le mode TEM. (champs transversaux au
sens du courant [CPal],). La structure des champs dits TEM peut €tre caractérisée en deux
dimensions, c'est a dire que la dépendance de la structure des champs de la position longitudinale n'est
pas prise en compte. Ceci se justifie par le fait que les équations de la ligne ont été déduites pour une
paire de longueur infinie (pas d'effets de bords).

La forme TEM permet de calculer les valeurs des composants électriques équivalents par unité de
longueur (paramétres linéiques). La méthode des Lignes de Transmission est un outil de calcul de ces
parametres. En principe, la méthode donne les parameétres distribués d'une structure (constantes
réparties), et permet alors de calculer la tension et le courant en un point P de la ligne. Pour cela, elle
résout les équations de la Ligne de Transmission, également connu sous le nom des équations du
télégraphiste [Ser].

Lorsque une interconnexion est €lectriquement courte (voir § 1.1.3), on peut approximer les équations
du télégraphiste par des circuits électriques a parameétres localis€s (composants électriques
équivalents), comme on a déja vu pour la méthode PEEC. Les valeurs de ces composants s'obtiennent
en multipliant les parametres linéiques par la longueur de l'interconnexion. Dans le cas du calcul de
I'inductance d'une paire de lignes, elle s'obtient en multipliant I'inductance linéique de la ligne par sa
longueur. Cependant, il est important de réaliser que si I'on approxime les équations du télégraphiste

par des réseaux de composants passifs, on ne fait rien de mieux qu'une approximation du mode de
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propagation TEM.

En réalité, le mode TEM ne peut pas exister dans une ligne, car la conductivité (¢) finie donne toujours
lieu & un champ électrique longitudinal en plus du champ électrique transversal. C'est pourquoi
l'approximation d'un champ réel par un champ TEM est généralement appelée 1'approximation quasi-
TEM. Lorsque les fréquences deviennent tres élevées (pour des structures pratiques au dela de 1
GHz), d'autre modes de propagation que le mode TEM apparaissent spontanément. Cela dépend
également de la distance entre les deux conducteurs d'une ligne, mais dans les applications en
électronique de puissance, ces modes ne sont pas encore excités.

Si par contre il y a des asymétries dans les courants de la ligne dues a la présence de courants de
Mode Commun, ou si les conducteurs subissent des effets de bord, le mode de propagation n'est plus
limité au mode TEM, méme en basse fréquence. La structure des champs va dépendre de la position
longitudinale sur la ligne. Alors, la méthode des Lignes de Transmission ne permet plus de calculer les
parametres distribués, ni les parametres localisés. On doit faire appel aux méthodes 3D telle que la
méthode (r)PEEC ou la méthode des Moments.

1.1.7 Comparaison entre la méthode PEEC, la méthode des Lignes de Transmission, et la
Méthode des Moments (MoM)

Si I'on est dans des conditions de validité de la théorie des Lignes de Transmission, cette méthode
permet de modéliser les interconnexions jusqu'a environ 1 GHz. Si par contre il y a des asymétries
dans les courants de la ligne dii a la présence de courants de Mode Commun, ou des inhomogénéités
dans la répartition des champs di a la faible longueur de I'interconnexion, le mode de propagation n'est
plus limité au mode TEM. La connexion peut alors étre modélisée par un circuit électrique équivalent
(2 parametres localisés) dont les valeurs peuvent étre calculées a 1'aide de la méthode PEEC. Si l'on
respecte la contrainte L<A/10 pour la longueur maximale d'un élément partiel, la méthode PEEC
permet d'aller jusqu'a environ 500 MHz [76] (longueur traitée : 25 cm) .

Si l'on fait I'approximation des équations de la Ligne de Transmission par des circuits a parametres
localisés, on peut accéder aux grandeurs électriques a l'entrée et a la sortie de chaque trongon de ligne,
mais ces grandeurs ne peuvent pas étre reliées directement aux valeurs €lectriques réelles, car les
composants représentent les effets électromagnétiques de deux conducteurs a la fois.

Dans le cas des méthodes basées sur l'approximation quasi-statique, si ces conditions ne sont plus
respectées, la représentation des interconnexions par des circuits électriques passifs devient
impossible, et on doit faire appel & méthode rPEEC ou la méthode des Moments (MoM). La méthode
rPEEC et la méthode des Moments sont valides pour des fréquences jusqu'a 1 GHz pour la plupart
des structures. Au dela de 1 GHz, l'interconnexion doit étre étudiée a l'aide de la théorie des guides
d'ondes. Toutefois, dans les structures employées actuellement en électronique de puissance, les
fréquences ne dépassent pas encore 200 MHz, et permettent de faire 'approximation quasi-statique
pour la plupart des cas. Il devient alors tres intéressant d'utiliser la méthode PEEC au lieu de la
méthode des Lignes de Transmission pour trois raisons : les valeurs des composants passifs calculées
par la méthode sont plus précises, les grandeurs électriques courant et tension sont disponibles sur
toute maille de la structure, et les courants de Mode Commun et de Mode Différentiel peuvent étre
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modélisés en méme temps.

La Méthode des Moments permet d'évaluer les valeurs des composants électriques équivalents sans
restriction a un mode de propagation, mais connait alors de longs temps de calcul. Depuis 1991, la
méthode (r)PEEC permet également de modéliser la totalité des modes de propagation existants
jusqu'a 1 GHz, et présente en plus l'avantage de temps de calculs beaucoup plus faibles.

C'est pourquoi dans 1'état actuel des choses, la méthode des Moments et la méthode rPEEC sont
appelées des méthodes a pleine-ondes (full-wave methods), tandis que la méthode des Lignes de
Transmission est toujours une méthode a onde TEM. Ceci est également vrai pour la méthode MTL
(Multiconductor Transmission Line). Cette méthode est une version plus récente de la méthode des

Lignes de Transmission permettant de prendre en compte la diaphonie entre conducteurs [CPa2].

Pour illustrer la différence entre la méthode PEEC et la méthode des Lignes de Transmission, on va
calculer 'inductance d'un ensemble de deux pattes d'un composant courant. (connexion courte). Cet
ensemble est constitué de deux conducteurs portant des courants de valeurs égales, et de signes
opposés. Il s'agit de deux fils ronds de diametre d=0.8 mm, longueur 1=1.27 cm, espacés de 0.635 cm.
Si l'on utilise la méthode PEEC, 1'on trouve pour l'inductance totale : L=12 nH, et si l'on utilise un
modele de Lignes de Transmission a parametres localisés, 1'on trouve L= 14 nH [CPa2]. On voit donc

qu'avec la méthode des Lignes de Transmission, on surestime la valeur de I'inductance dans ce cas.

La méthode PEEC est actuellement implantée dans le logiciel InCa qui génére automatiquement les
circuits €électriques inductifs et résistifs au format PSPICE. Pour l'instant, la version PEEC de 1972 a
été implantée, mais grace a une technique de programmation trés transparente ( gestion des bases de
données orientées objets [tCLAV]) de futures extensions sont facilement implantables.

Tenant compte de la miniaturisation permanente, aussi bien dans le domaine de l'électronique
numérique que dans le domaine de I'électronique de puissance, la méthode (r)PEEC parait bien adaptée

aux futures applications.

1.2 Modélisation de semiconducteurs de puissance

Lors de la simulation fine de convertisseurs de puissance, il est non seulement nécessaire de disposer
de modeles précis d'interconnexions, mais également de modeles des composants réellement présents
dans le convertisseur, tels que semiconducteurs, résistances, selfs et condensateurs. La modélisation
précise des semiconducteurs est d'importance primordiale, car leur fonctionnement influe fortement
sur la nature et la grandeur des formes d'ondes. Les perturbations électromagnétiques seront
également affectées tant en mode conduit qu'en mode rayonné.

C'est principalement pendant les commutations que les plus grandes perturbations sont créées, et
puisque ce processus est régi en partie par les semiconducteurs, c'est leur comportement en
commutation qui nécessite la plus grande attention. Notre but est de simuler I'ensemble convertisseur-
interconnexion au moyen d'un simulateur tel que PSPICE. Ceci implique que les modeéles de
semiconducteurs utilisables ne peuvent consister qu'en des réseaux de composants électriques actifs

ou passifs. Or, les modeles que l'on peut trouver dans la littérature sont souvent sous forme
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d'équations (différentielles aux dérivées partielles), qui ne sont pas directement implantables dans
PSPICE. On se trouve donc dans une situation oul des modeles de plus en plus performants
deviennent disponibles, mais ne peuvent pas toujours étre utilisés dus a l'incompatibilité avec PSPICE.
La transformation d'un modele sous forme d'équations en circuit électrique équivalent se fait parfois
quelques années plus tard grice a des approximations ; c'est pourquoi les modeles de semiconducteurs
utilisés dans cette thése ne correspondent pas aux modeles les plus récents que I'on peut trouver dans
la littérature. Il existe des simulateurs électriques tels que SABER qui permettent de mélanger des
composants électriques avec des équations, mais ces simulateurs sont beaucoup moins répandu que
PSPICE, et, dans le cas de SABER, trés cofiteux (1996). D'ailleurs, les versions les plus récentes de
PSPICE (Microsim 1996) sont de mieux en mieux adaptées a l'implantation de systemes d'équations.
En particulier, l'arrivée du module "ABM" (Analog Behaviour Modeling) semble €tre un pas en avant
dans ce domaine. L'état de l'art en terme de modélisation de semiconducteurs décrit ici se veut 1'état de
la modélisation des semiconducteurs par circuit électrique éqﬁivalent plutdt qu'un résumé de tous les
modeles disponibles. Un bon apergu des principaux modeles de composants semiconducteurs de
puissance et de leur implantation dans les simulateurs de circuits est donnée en [MOS 3].

L'ensemble des modeles de semiconducteurs peut se diviser en deux groupes : un groupe de méthodes
qui emploie une technique de modélisation appelée "macro-modélisation”, basé sur le comportement
empirique du semiconducteur, et un groupe appelé "micro-modélisation”, basé sur les équations
physique du semiconducteur.

Dans le premier cas le comportement entrée/sortie du semiconducteur est représenté par un circuit
électrique équivalent, qui consiste généralement en des composants tels que résistances, capacités, et
sources commandées. Les valeurs de ces composants sont choisies de fagon a ce que le comportement
du semiconducteur modélisé corresponde le mieux possible au comportement mesuré. Ces modeles
sont également appelés : modeles comportementaux.

Dans le deuxieme cas, on se base sur les équations de la physique du semiconducteur, telles que
I'équation de diffusion, 1'équation de continuité de trous/électrons etc. Ces équations ont des
parametres qui sont entierement déterminés par les dopages et les dimensions physiques de la puce de
silicium. L'inconvénient de ces modeles est qu'ils sont difficilement implantables sous forme de circuit
électrique équivalent.

L'inconvénient des modeles comportementaux réside surtout dans le fait que l'identification des
parametres du modele se fait pour un point de fonctionnement, et que souvent ces parametres ne sont
valables que pour ce point de fonctionnement. Ceci provient du fait que les équations qui régissent les
modeles comportementaux sont découplées des phénomenes physiques qui se produisent au sein du
semiconducteur. [Diode 2,9,10].

Les modeles les plus appropriés pour nos applications sont des modeles physiques (micro-modeles)
avec une représentation par circuit électrique équivalent. On doit pouvoir trouver les parametres de ces
modeles a partir de données des constructeurs, et la validité des modeles ne doit pas dépendre du point
de fonctionnement. Dans les deux paragraphes suivants, les modeles existants de Diode et de

transistor MOSFET de puissance seront analysés.
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1.2.1 Modélisation de la Diode

La diode est un composant treés fréquemment utilisé en électronique de puissance, tant en fonction de
diode de roue-libre qu'en diode de redressement.

Le modele de diode de PSPICE date de 1975 environ, et ne prend pas correctement en compte les
phénomenes essentiels comme le recouvrement et la phase de remontée du courant et de la tension.
L'identification des parametres du modele de PSPICE est possible au moyen du module PARTS de
PSPICE. Ces parametres sont calculés par PSPICE apres l'introduction d'un certain nombre de
données constructeurs que 1'on peut trouver dans les datasheets. Comme on le verra dans le chapitre 3,
l'utilisation de PARTS ne suffit pas pour obtenir un modéle de diode suffisamment précis, car la
structure de ce modele est trop simple par rapport au nombre de phénomenes différents a prendre en

compte. Le schéma équivalent du modele de Diode de PSPICE est donné dans la figure 1. 12.

o Sl <

Fig. 1. 12 Schéma électrique équivalent de diode de PSPICE.

Dans ce modele, Rg représente la somme des résistances d'acces a la jonction, et C la somme de
phénomenes capacitifs de la diode. La capacité C connait deux contributions : une partie constituée par
la capacit€ de jonction Cj, et une partie qui est censée prendre en compte les phénomenes transitoires
C,. La partie de capacité de jonction Cj est variable avec la tension de jonction, ce qui est en accord
avec la théorie, mais la partie transitoire C; n'est pas suffisante pour représenter la totalité des
phénomenes transitoires. En particulier dans la phase qui suit le recouvrement, il y a dissipation
d'¢énergie, ce qui ne peut avoir lieu au sein d'une capacité. La source de courant dépend de la tension de
jonction de diode V4 comme décrit dans le manuel de PSPICE [13].

Pour remédier aux problémes dus a I'insuffisance du modele de diode de PSPICE, plusieurs nouveaux
modeles ont €té proposés dans la littérature. Un exemple d'amélioration du modele de diode de
PSPICE est donné par Xu/Schrdder en [1]. Ce modele est un modele physique, mais 1'évaluation de
ses parametres et I'implémentation en PSPICE sont tres difficiles. Le modele proposé en 1990 par
Liang/Gosbell [2] est également compatible avec PSPICE, mais est malheureusement un macro-
modele dont la plage de validité est restreinte.

Un modele plus universel et trés simple a été proposé par Lauritzen [3] en 1991. Ce modele prétend
prendre en compte correctement les phénomenes de recouvrement. Malheureusement, il s'agit d'un
micro-modele aux équations différentielles que l'on ne peut pas implanter dans PSPICE.

L'amélioration de ce modele en 1993 [4] par inclusion du phénomeéne de recouvrement direct n'a pas
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pour autant résolu le probléme de I'incompatibilité avec PSPICE. En fait, ces modeles sont uniquement
utilisables sur le simulateur SABER que nous ne possédons pas.

La méthode de modélisation proposéé en 1992 sous le nom de la méthode hybride {5,6] est encore
moins utilisable ; elle nécessite I'utilisation simultanée de SABER et de FORTRAN.

En 1994, une amélioration du modele PSPICE a été proposée [7] qui prend en compte 1'évolution de la
répartition des charges stockées en fonction de la fréquence. C'est donc particuliérement intéressant
pour les études de compatibilité électromagnétique. Il s'agit d'un modele physique qui prétend inclure
correctement le recouvrement, méme en commutation trés rapide, mais il est fait pour le simulateur
MISIM (Model Independent Simulation Framework).

On se voit de nouveau confronté au probléme de l'incompatibilité¢ avec PSPICE. Le modele proposé en
1994 par Strollo [9,10] est un modele physique qui inclut les deux types de recouvrement, et semble
étre valide en tres haute fréquence. Bien que ce modele soit compatible avec PSPICE, pas assez de
détails sont donnés quant a son utilisation. Un modele de diode plus récent (1995) proposé par
Mantooth [8], est une combinaison de plusieurs modeles plus anciens et n'est implantable qu'en
SABER. C'est pourquoi dans cette thése on a utilisé le modéle comportemental proposé par Batard
[11]. Bien que ce modele ne soit valable que pour un point de fonctionnement, le recouvrement est
bien modélisé, méme pour les diodes a courant de recouvrement élevé, et pour les diodes rapides

[tLabo,11]. Le schéma électrique de ce modele est donné sur la figure 1. 13.

x [ ot
’_ C = f(u)T]

7777

Source de tension
commande par
une tension

courant

Fig. 1. 13 : Mod¢le CEM de la diode

Dans ce modele, il y a deux parties : la partie droite qui représente le comportement intrinséque de la
diode et la partie gauche qui représente la capacité de jonction & valeur variable ( I=C(u) du/dt ). Dans
la partie droite, l'ensemble R-C en parallele représente le recouvrement a 1'ouverture de la diode. La
charge stockée est modélisée par la capacité C. La valeur de la charge stockée dépend de la valeur du
courant avant l'ouverture de la diode, et le facteur K permet de régler la constante de temps apres le
recouvrement. La diode au centre de la figure 1. 13 est une diode a parameétres standards de PSPICE,

qui assure la partie du fonctionnement idéal de la diode réelle.

Nous avons retenu ce modele.
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1.2.2 Modele du MOSFET

Bien que le MOSFET (de puissance) soit un composant beaucoup plus récent que la diode, le nombre
de ses modéles est plus élevé. Les premiers MOSFET datent de 1968 environ, et connaissent
principalement des applications en faible puissance. Le MOSFET de puissance n'apparait qu'au début
des années 80 et ne présente pas encore un modele précis universel. Comme dans le cas de la diode, il
y a deux grandes lignes a distinguer dans les modeéles de MOSFET : une ligne de modéles
comportementaux (macro-modeles) et une ligne de modeles physiques (micro-modeles).
Par contre, il y a aussi une classe de modeles intermédiaires, ce sont les modeles appelés semi-
empiriques, dont certains parametres dépendent de la physique du semiconducteur, et d'autres
dépendent de courbes mesurées ou obtenues par data sheets. Ces modeles marient parfois les
avantages des macro- et micro-modeles : le nombre de parametres est limité grace a une approche par
macro modélisation, et la précision est garantie sur une plage de fonctionnement plus ou moins grande
grice a l'aspect micro-modélisation. Toutefois, on voit que 1'implantation de nouveaux modeles de
MOSFET en PSPICE se fait souvent beaucoup plus tard que leur apparition.
De plus, le logiciel PSPICE n'est pas dédi€é a 1'électronique de puissance. Il n'est donc pas étonnant de
voir que les modeles de MOSFET implantés sont des modeles de MOSFET faible puissance. Le
fonctionnement d'un MOSFET de puissance est assez différent du fonctionnement d'un MOSFET
faible puissance. [3,4]. En fait, le MOSFET de puissance ne peut étre bien modélisé que par un
systeme d'équations algébriques et différentielles [3].
Les modeles proposés par Schroder et al. [1] et Shenai [2] utilisent le modele de PSPICE comme
noyau, auquel sont ajoutés des équations et d'autres éléments. Le modéle de Shenai utilise le PSPICE
modele level 2 comme noyau, et n'est utilisable qu'avec SABER. Le modele de Schréder/Xu n'est
valable que pour une étroite plage de fonctionnemen.. Le modele semi-empirique proposé par
Lauritzen [5] est un modele a la fois simple et valide sur une plage de fonctionnement, mais n'est
utilisable qu'avec SABER. Le modele comportemental proposé par le LEG [6] semble étre précis, mais
ne peut étre implanté en PSPICE, car il consiste en une succession de phases a topologie électrique
différentes pendant lesquelles différents types d'équations sont a résoudre. Dans cette étude, on a donc
été astreint a utiliser les modeles fournis par PSPICE, qui sont en principe des modeéles de MOS de
faible puissance.
Dans la version de SPICE de 1975, connu sous le nom SPICE2, il y a deux modeles de MOSFET,
appelé level 1 et level 2. Le modele level 1 date de 1968, et n'inclut que des phénomeénes dits du
premier ordre [7,8]. Ce modele n'est utilisable que pour tester le fonctionnement global d'un circuit
électrique, et ne permet pas d'obtenir de formes d'ondes précises en commutation. Le modele level 2,
qui date de 1971 [8] est une amélioration du modele level 1. Il s'agit d'un modele analytique (micro-
modele), qui inclut les phénomenes dits du deuxieéme ordre. Ce modele est adapté aux MOSFET de
faible puissance et de faible dimensions tels que rencontrés dans les circuits intégrés numériques. La
modélisation des capacités de jonction n'étant pas satisfaisante, le modele level 2 a été amélioré en
1983 [9], en incluant le principe de conservation de charge.
Dans la version de SPICE de 1980, on trouve un nouveau mode¢le appelé le modele MOS level 3 [10].
Il s'agit d'un modele semi-empirique, qui semble également étre une amélioration du modele level 2,
36



Chapitre 1: Etat de I'art en termes de modélisation des composants et du cdblage

mais qui connait une plage de validité étroite. Ce modele est utilisable pour des applications en
électronique de puissance mais reste cependant problématique. L'amélioration qu'apporte le modele
level 3 consiste entre autres en une meilleure maniére de représenter les capacités de jonctions non-
linéaires .
Le grand probléme du modele level 3 est la détermination de ses parametres. Plusieurs auteurs ont
proposé des méthodes pour extraire ses parametres. La procédure proposée par Maimouni [11]
semble trés complexe. Une procédure d'extraction de parametres est décrite a l'issue de laquelle on
peut créer une bibliothéque de parameétres level 3 personnalisée. La combinaison du modele level 3 a
paramétres extraits avec quelques composants supplémentaires permet de compenser les différences
entre un MOSFET de faible et de forte puissance. Nous n'avons pas testé ce modele.
Une autre maniére d'obtenir les bons parametres du modele level 3 est l'utilisation d'un module
relativement récent de PSPICE, appelé "PARTS" [7]. En utilisant ce module, I'utilisateur lance une
procédure d'extraction automatique de parametres basés sur des données de DATASHEETS. Pour
chaque parameétre, l'utilisateur doit introduire a la main un certain nombre de données dont ce
parametre dépend. La plupart de ces données sont fournies par le constructeur, mais elles ne sont pas
toujours completes. La variation de la capacité de jonction Cygs en fonction de la tension drain-source
par exemple s'arréte souvent a 50 V, alors que dans beaucoup d'applications on utilise le MOS a une
tension largement supérieure & 50 V. On peut remédier a cette situation en faisant des mesures soi-
méme. Par ailleurs, le temps de commutation en courant est également nécessaire.
En 1987, un nouveau modele MOSFET a été développé, qui se trouve actuellement implanté en
PSPICE comme MOS level 4. Il s'agit du modele BSIM, (Berkeley Short-Channel IGFET) [12]. Bien
que ce modele soit encore une extension du modele level 3, le manuel PSPICE ne fournit pas assez d'
informations quant a I'extraction des 27 parametres. On ne peut donc l'utiliser.
Dans le manuel fourni par International Rectifier de 1993, un mouele de MOSFET de puissance est
proposé qui prend en compte certains phénomenes qui sont typiques pour le MOSFET de puissance.
En particulier la variation de la capacité entre grille et drain, dite capacité de Miller, a été mieux
modélisée. Au modele standard level 3, qui contient déja une capacité grille-drain de valeur variable,
une autre capacité a été ajoutée, qui doit compenser la différence entre un MOSFET de faible
puissance et un MOSFET de puissance. Cependant, International Rectifier est le seul fabricant qui
fournisse les valeurs des parametres de ce modele. De plus, on ne les trouve pas dans les datasheets
standards, mais uniquement dans les datasheets individuelles, qui accompagnent le composant.
Dans la version PSPICE de 1996, fournie par MICROSIM, on trouve deux modeles supplémentaires,
le MOS level 5 et le level 6. Tous les deux sont basés sur une version plus récente du modele BSIM,
le modele BSIM3 [12,13]. L'utilisation du modele level 5 est déconseillée dans le manuel car il
contient des erreurs. Le modele level 6 est un modele physique trés complexe. L'extraction des
parametres ne peut se faire qu'avec un logiciel spécial [13], qui n'est pas fourni avec Microsim
PSPICE. De plus, il faut des informations tres détaillées sur la géométrie et la technologie du circuit
intégré. On n'a pas validé enti€rement ce modele.
La topologie du modele du MOSFET de PSPICE est la méme pour tous les modeles, mais les valeurs
et les parameétres des composants dans ce modele dépendent du niveau (level) utilisé. Les formules
associées aux divers composants sont données dans le manuel de PSPICE de MICROSIM 1996 [7].
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Dans la figure 1. 14, I'on voit le symbole d'un transistor MOSFET a canal-n. La figure 1. 15 donne le
schéma électrique équivalent du MOSFET utilisé par PSPICE.

i
S

Fig. 1. 14 Symbole d'un MOSFET canal-n  Fig 1. 15. Schéma équivalent du MOS de PSPICE

Dans la figure 1. 15, I'on voit un composant a quatre pattes, car les MOSFET de faible puissance
possedent, en plus des connexions habituelles, une connexion pour le substrat. Lors de ]'utilisation du
modele de PSPICE, il est conseillé de connecter cette derniére a un potentiel au moins 15 V en-
dessous du potentiel de la source du MOSFET. Ainsi, les capacités entre substrat et le transistor sont

faibles, et n'influent pas sur les capacités des jonctions.

1.3 Modélisation des Composants Passifs

Lors de la modélisation d'un convertisseur, il est important de se rendre compte qu'aucun composant
n'a un comportement idéal sur toute la plage de fréquence. Si I'on modélise les composants passifs
uniquement par un schéma €lectrique équivalent qui constitue sa fonctionnalité (par exemple la
représentation d'une capacité électrochimique par une capacité idéale), on peut commettre une grave
erreur, et une simulation avec un tel modele peut donner des résultats qui n'ont aucune ressemblance
avec la réalité. Dans la plupart des livres traitant de la modélisation du comportement non-idéal des
composants passifs, il y a des chapitres consacrés a la modélisation des composants passifs, et des fils
de connexion et de circuit imprimé [CPa2, Goe]. Dans cette thése, on considére que ce sujet a déja été
traité en partie dans le chapitre sur la modélisation des interconnexions. Il en est de méme avec les
pattes de composants actifs. On abordera successivement la modélisation des résistances réalisées en
technologie CMS et en technologie carbone, la modélisation d'inductances et finalement la

modélisation des capacités céramiques pour CMS et en technologie électrochimique.
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1.3.1 Modélisation des résistances

A l'heure actuelle, la réalisation des résistances se fait principalement a 1'aide de trois technologies
différentes, a savoir la technologie carbone, la technologie film métallique et la technologie film bobiné.
Du fait que les résistances bobinées ont toujours une inductance parasite élevée, dans le cas
d'application en électronique de puissance (ou il y a des fronts de courant trés raides) cette inductance
parasite devra étre prise en compte. Cependant, il y a peu d'applications en électronique de puissance,
(sauf Circuit d'Aide a la Commutation (CALC) et RSIL).

Puisque la résistance, comme tout composant passif, posseéde 2 fils de connexions par ou transitent
des courants de valeur égales, et de signes opposés, il est possible de modéliser leurs connexions par
des circuits équivalents a parametres localisés [CPa2]. C'est le méme type de modele que pour les
lignes de transmission (Lumped-Pi-T-I'), mais la valeur des composants L et C n'est pas
obligatoirement trouvée par valeur linéique. La figure 1. 16 montre 'utilisation d'une résistance avec

ses fils de connexion.

[
b fils de d résistance
connexion pratique
°
a C
< o

Fig. 1. 16 : Résistance pratique et ses interconnexions

Si on représente les interconnexions par un circuit équivalent & parametres localisés du type I'-inverse
[CPa2], on a l'avantage de pouvoir combiner la capacité parasite des interconnexions avec la capacité

de fuite de la résistance méme, comme le montre les figures 1.17 et 1.18.

Cparasite
L connexion Cfuite L I——i l—-l
connexion
._Cconnexion_L Eﬂ _I_ : —nm Ll__l-l
. 1 1 R

Fig. 1. 17 : Modele de la résistance et ses interconnexions Fig. 1. 18 : Modele simplifié

Suivant la fréquence d'utilisation, ce modele se comporte consécutivement comme une résistance,
comme une capacité et comme une inductance. Généralement, cela dépend de la technologie employée
[CPal]. Les résistances employées dans les convertisseurs de puissance de cette thése sont tous
réalisés en technologie CMS. L'avantage est qu'en-dessous de 100 MHz les phénomeénes décrits ci-
dessus ne se font pas sentir encore, et par conséquent on peut modéliser cette résistance comme une
résistance idéale. Toutefois, I'inductance parasite des pistes de circuit imprimé reliant la résistance
CMS au convertisseur est déja prise en compte par le modele d'interconnexions généré par InCa.
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1.3.2 Modélisation des inductances

Contrairement aux condensateurs, le comportement désiré d'une inductance consiste en une impédance
élevée a partir d'une certaine fréquence. Afin de réaliser des valeurs d'inductance importantes avec un
nombre de spires réduit, on utilise un noyau magnétique. Cependant, l'emploi de noyaux magnétiques

a au moins trois inconvénients :

1-  larésistance série augmente
2-  le noyau peut étre saturé, ce qui réduit beaucoup la valeur de I'inductance.

3-  lacapacité parasite est susceptible d'augmenter

Le deuxieme inconvénient affecte beaucoup les applications en électronique de puissance. A cause des
valeurs élevées des courants, les selfs peuvent entrer en saturation. De plus, puisque la saturation est
un phénomeéne non-linéaire, de nouveaux harmoniques sont créés, alors que le but était de les
supprimer [Goe]. C'est pourquoi dans beaucoup d'applications en électronique de puissance, on
préfere les selfs a air. Méme si la self a air peut résoudre les problémes dus a la saturation, elle connait
toujours le probleme de la capacité parasite interspire, qui peut laisser passer des perturbations haute

fréquence. Un modele d'inductance et de ses connexions est donné dans la figure 1. 19.

Lconnex.
.._ANV\ C interspire
i1 | Lconnex.
L O )
Cconnex.:: — g ~
Rs | °

Fig. 1. 19 Circuit équivalent d'une inductance, et sa simplification

Dans ce modele, Leonnex. €t Cconnex. représentent de nouveau l'influence des connexions, L est la
valeur de la self parfaite et Rg est la résistance série due aux spires. Cinterspire représente la totalité des
capacités parasites interspires. Une self pratique peut alors étre représentée par la version simplifiée
comme le montre la figure 1. 19. Cet ensemble a un comportement qui est consécutivement résistif,
inductif et capacitif.

On n'abordera pas ici la modélisation des transformateurs, car de nombreux travaux ont été réalisés au
Laboratoire d'Electrotechnique de Grenoble dans ce domaine [tBlac,tCogi]

Dans le domaine de la compatibilité électromagnétique, on emploie parfois des inductances pour
bloquer ou faire passer certains types de perturbations. Un exemple est la self de Mode Commun, qui
consiste en un ensemble de deux selfs fortement couplées. Pour les courants de signes inverses
(courants de Mode Différentiel), les champs des deux selfs s'annulent presque entieérement, ce qui fait
que ce type de courants ne voit presque pas d'inductance. Par contre les courants allant dans le méme

sens (courants de Mode Commun) créent des champs qui s'ajoutent. De ce fait, ce type de courant
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subit une inductance série d'une valeur presque deux fois plus élevée que la valeur de chaque
inductance individuelle. On voit donc que la self de Mode Commun fonctionne comme un filtre
sélectif pour les perturbations de Mode Commun [Goe, CPa2,tSCHEI]. Pour correctement modéliser
une self de Mode Commun, on peut généralement négliger la résistance série. Le modele de chaque
self ne consiste alors qu'en la mise en paralléle de l'inductance idéale et de la capacité parasite

interspire (Fig. 1. 19). Cette capacité peut nuire grandement au bon fonctionnement de cette self.

1.3.3 Modélisation des condensateurs

Le probléme des imperfections des condensateurs devient particuliérement crucial dans le cas ol on
les utilise pour établir un court-circuit sur une certaine plage de fréquences. Un exemple est le
condensateur de découplage tel qu'utilisé sur les cartes numériques. Ce condensateur sert alors a
court-circuiter les perturbations hautes fréquences causées par les transitions des portes logiques. 1l
existe de nombreux types de condensateurs dont les plus connus sont les condensateurs
électrochimiques, le condensateur tantale, le condensateur céramique et le condensateur film au
propylene [tAoud]. Les condensateurs électrochimiques et tantales peuvent avoir des valeurs de
capacité relativement élevées, mais s'éloignent du condensateur idéal méme a des fréquences
relativement basses [Goe]. Les condensateurs céramiques ne peuvent pas réaliser de valeurs de
capacités treés importantes (Cpax=1 WF), mais ont un comportement capacitif jusqu'a une fréquence
beaucoup plus élevée (quelques dizaines de MHz) [CPa2]. C'est pourquoi ces capacités sont préférées
lorsqu'on cherche a réduire le niveau de perturbations conduites ou rayonnées. Dans la figure 1. 20 on

voit quelques exemples d'impédances de capacités, mesurées selon la méthode indiquée.

(Ua/Uy)

@) _pp | T2

-60

1 10 30
———  frequentie (MHz)

Fig. 1. 20 : Capacités de diverses technologies : 1 Aluminium (73uF), 2 Tantale (470nF), 3 Film
métallique (100nF), 4 Céramique (100nF, avec fils de connexion), § Céramique (100nF, CMS)

On voit que méme pour des valeurs relativement faibles (100 nF), aucun condensateur n'a un
comportement purement capacitif au-dela de 20 MHz. Ces comportements non-idéaux peuvent étre
modélisés par plusieurs types de circuits électriques équivalents. Ces schémas équivalents incluent le

comportement non-idéal du condensateur lui-méme ainsi qu'un éventuel modele des fils de connexion.
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Le modele des fils de connexion, qui servent a relier le condensateur au reste du circuit, peut
généralement étre associé au modele de celui-ci. En reconnaissant que la valeur de la capacité des
connexions Ceonnex.est faible devant la capacité intentionnelle C, et que la résistance de fuite Rgjg]. est
trés grande devant la résistance série Ry, on peut effectuer une simplification comme le montre la

figure 1. 21.

LCOHHGX.

= c __L E _L [::I oy Lconnéx. C
. connex:—-,— C —[— S ._fWV\_{E_.l,

Fig. 1. 21 : Modele élémentaire d'un condensateur et sa simplification

Dans ce modele, I'inductance série de la connectique est constituée par les pattes, et la résistance série
Rs par la résistance des pattes et la résistance d'armature et du diélectrique [tAOUD]. Dans la
littérature, on parle de ESL (Equivalent Series Inductance) et ESR (Equivalent Series Resistance).
Cependant, le schéma équivalent ci-dessus n'est pas suffisant pour représenter correctement les
capacités électrochimiques , car Rs dépend en partie de la fréquence. Le modele suivant proposé par

Aouda [tAOUD] est au moins valable jusqu'a 1 MHz environ.

o

R1| | R2

R1C1 >> R2C2
Fig. 1. 22: Modele de capacité électrochimique (2RC)

Dans ce modele, Rg et Lg représentent la résistance et l'inductance de 'armature, et les deux cellules R-
C l'ensemble diélectrique-€lectrolyte. Les parametres de ce modeles s'obtiennent en effectuant des
mesures d'impédance a plusieurs températures ambiantes. Dans le chapitre 3 nous allons présenter un
modele qui est fonctionnellement identique au modele de la figure 1. 22, mais dont les parametres
s'obtiennent facilement sur pont d'impédance. Ce modele sera moins réaliste au niveau des pertes, mais

tout-a-fait acceptable sur le plan du comportement CEM.

Le cas d'un condensateur céramique est beaucoup plus simple que le cas du condensateur

électrochimique. Le condensateur céramique se rapproche beaucoup mieux du comportement capacitif

idéal que le condensateur électrochimique di a une technologie différente. Ceci permet de représenter

le condensateur céramique par un schéma €lectrique qui correspond au modele élémentaire de la figure

I. 21, les imperfections étant essentiellement dues a la maniére de connecter le composant (fils ou
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pistes d'amené de courant). Dans la figure 1. 23, on voit l'impédance de capacités céramiques
multicouches, pour plusieurs valeurs de capacités et pour deux technologies différentes. Ces
condensateurs ont une longueur de patte standard. Dans le manuel de PSPICE, on peut trouver que
I'inductance série totale d'une capacité céramique de 400 nF vaut 7 nH environ si elle est réalisée avec
des pattes de 2,54 mm, et 2 nH en cas de CMS. La résistance série est de 100 mQ environ dans les

deux cas.

(A} B:\MSIM62I\WIM\CERAMIQ.DAT (A} E1\MSIM62I\NIN\CERAMIQ.DAT
10Mresnscooeies pommmemmeeaes T LT R T . 104+ -- - - B -
: : : : : H : : '

Izpedanca de capacite ceramique avec des pattes de 2.5mm

Impedance ‘de capacite ceram{que en technologie CMS

C=10p

S O

1.0MHz
Vi{1l}/ I{Vaoure)

Fig. 1. 23 : Impédance de condensateurs céramiques réalisés

1. avec des pattes de 2.54 mm et 2. en technologie CMS

On voit que le comportement réel s'éloigne du comportement idéal avec l'augmentation de la valeur de
la capacité. Pour une capacité céramique de 100 nF, la fréquence de résonance (au-dela de laquelle le
condensateur cesse d'avoir un comportement capacitif) est en-dessous de 10 MHz. Si I'on réalise les
condensateurs céramiques en technologie CMS, l'on peut doubler la fréquence de résonance par

rapport au méme condensateur, grice a l'absence de pattes de connexion (Fig. 1. 23).
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Chapitre 2

Cellule de commutation, connectique et CEM

Une méthode d'analyse en Electronique de Puissance communément employée consiste a isoler les

interrupteurs en train de changer d'état, au sein d'une méme cellule de commutation.

Cette notion permet, outre la compréhension du fonctionnement du convertisseur, une simplification
des schémas électriques avant la modélisation fine des semiconducteurs et de la connectique. Celle-ci
devient en effet indispensable dés lors que 'on s'intéresse a des phénomenes tels que surtension a
I'ouverture d'un composant, perturbations émises par un convertisseur statique.

Cependant, la précision requise des modeles devient alors telle, qu'il serait illusoire de vouloir simuler
la globalité du fonctionnement d'un convertisseur (régime transitoire) avec la méme finesse que celle
exigée durant les commutations. Il est donc nécessaire de ne faire intervenir ces modeles qu'a 'échelle
de temps d'une commutation.

Par ailleurs, l'intérét supplémentaire que 1'on peut tirer de l'utilisation de cette notion de cellule de
commutation, est de ne modéliser que la connectique "active” durant cette étape de simulation "fine", et

qu'on ne surcharge alors pas le simulateur avec des composants inutiles.

L'objet de ce chapitre est donc d'aboutir a I'élargissement de la notion de la cellule de commutation, de
maniere a définir la cellule minimale prenant en compte tous les phénomeénes intervenant lors des

commutations, y compris la Compatibilité ElectroMagnétique.

Nous présenterons donc tout d'abord une méthode d'extraction automatique de la cellule de
commutation classique. Puis, I'influence des imperfections de la connectique sera analysée. Enfin,
I'intégration des notions de Compatibilité Electromagnétique (CEM) au sein méme d'une cellule de
commutation (étude des sources et des chemins de propagation) aboutira a la cellule de commutation
de base, représentative des phénomenes haute fréquence en électronique de puissance, qui sera étudiée

tout au long de ce manuscrit.

2.1 Cellule de commutation

L'objet de ce paragraphe n'est bien évidemment pas de redécouvrir l'approche qui a conduit & la notion
de cellule de commutation, mais de traduire cette notion en diverses étapes, de maniére a automatiser le
processus d'extraction de ces cellules de commutation dans le contexte d'une démarche de Conception

Assistée par Ordinateur.
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Le support de cette étude sera un onduleur de tension triphasé, destiné & alimenter une machine
synchrone [tCros]. Le schéma de cet onduleur, ainsi qu'une des stratégies de commande retenue par
[tCros] sont donnés fig.2.1.

On note que les transistors Ty, Ty, T3 sont utilisés pour réguler les courants phase de la machine
(Commutation Haute Fréquence, commande en courant créte) alors que les transistors T4, Ts, Tg

aiguillent ces courants dans les phases adéquates (Commutation Basse Fréquence).
2.1.1 Rappel

La structure de base de la cellule élémentaire de commutation est reportée fig.2.2 [Wal]. On note les
deux interrupteurs complémentaires, assurant la conduction de la source instantanée de courant Ig,

sous une différence de potentiel, assurée par la source instantanée de tension V.

/ | / ’
Vo : ‘————m—bo— ou Vo C —‘@—’—

Fig. 2.2 : Cellule élémentaire de commutation

11 est important de noter que les notions de sources instantanées de courant et de tension sont définies
al'échelle de temps de la commutation, c'est-a-dire pour des convertisseurs modernes de 1'ordre de
quelques dizaines voire centaines de nanosecondes, pour les faibles puissances (= 1 kW), un peu plus

pour des puissances plus élevées.

2.1.2 Automatisation du processus d'extraction de la cellule de commutation

L'intérét majeur de la notion de cellule de commutation réside, on I'a vu (outre la compréhension des
phases successives intervenant dans un convertisseur statique) dans la simplification des schémas
électriques du convertisseur. Ceci s'avérera déterminant en terme de temps de calcul et de place
mémoire, des lors qu'il s'agira de simuler avec précision les phénomenes se produisant lors des
commutations.

L'automatisation du procédé d'extraction de la cellule devient alors indispensable dans tout processus
de CAO.
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Fig. 2.1 : Onduleur de tension servant de base a I'étude proposée :

structure et strategie de commande
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La méthode classique proposée se présente comme suit :

| Désignation de deux instants "juste avant” et "juste aprés” la commutation (utilisateur ou
détection automatique),

2 Détection des semi-conducteurs n'ayant pas changé d'état entre "avant” et "apres”,

3 Remplacement de ces semi-conducteurs par des circuits ouverts ou des courts-circuits, et

élimination des parties du circuit se terminant sur des circuits ouverts,

4 Détection des grandeurs n'ayant pas variées entre "avant" et "apres”, et remplacement par des

sources de tension ou de courant,

5 Génération d'un schéma €lectrique a l'instant de la commutation.

La phase 4 peut éventuellement étre omise, si l'on désire garder l'information du composant
(inductance ou condensateur) et la valeur de précharge du condensateur ou de l'inductance sera juste
transmise au fichier de I'étape 5.

A noter également que, lors de la phase 3, il est également possible de remplacer les semi-conducteurs
passants ou bloqués par des schémas équivalents statiques dans chacun de ces états (comportement

capacitif a I'état bloqué, fem a I'état passant...).

La figure 2.3 montre deux exemples d'extraction de cellule de commutation sur l'onduleur triphasé
choisi (procédure d'extraction automatique implantée sur le logiciel CIRCUIT). On note que les cas de

conduction de deux diodes évoqués dans [tCros] ont été automatiquement détectés et traités.

17

é@g— ] [

N

Fig. 2.3 : Traitement automatique des cellules de commutation par le logiciel Circuit

2.2 Influence du céblage sur la cellule de commutation

2.2.1 Présentation

L'étude précédente a été menée en considérant les connections idéales (sans impédance) et une source

de tension parfaite en entrée.

48



Chapitre 2: Cellule de commutation, connectique et CEM

Dans la pratique nous devons prendre en compte inductances et résistances parasites des
interconnexions (ainsi éventuellement que les couplages par mutuelles). Dans le méme ordre d'idée, la
source de tension étant physiquement éloignée de l'onduleur, son inductance de ligne rend nécessaire
la présence de condensateurs de découplage sur le convertisseur. Ces condensateurs sont au nombre

de 3 sur la maquette étudiée (1 par bras) comme l'indique la fig.2.4.

Afin de limiter 1'étude a la maquette méme, et non a I'ensemble source-fil de ligne-maquette, nous
intercalons une inductance de 250 iH sur chaque fil des bus d'alimentation, si bien que l'onduleur peut
étre considéré comme alimenté par un courant constant, ce qui serait de toutes fagons le cas a I'échelle
de temps d'une commutation. Les capacités de découplage de la maquette fourniront donc le courant
nécessaire a la commutation, ce qui ne serait bien évidemment pas le cas si en simulation, une source

parfaite de tension alimentait le montage !

Signalons enfin que les 2x250 1H sont des valeurs normatives que nous retrouverons dans 1'étude de
la Compatibilité Electromagnétique (CEM) aux Chapitres 3 et 4. Dans 1'étude simple qui suivra, ces

deux inductances seront regroupées en une seule, en série avec la source.
2.2.2 Modification engendrée sur la cellule de commutation

Dans le cas traité au §2.1.2, on note qu'a cause de la source de tension parfaite, aucune capacité de

découplage ne pouvait étre représentée (Fig. 2.3).

Des lors que les inductances de connectique (y compris celle de la ligne du bus d'alimentation) sont
prises en compte, la présence de ces condensateurs de découplag 2 peut étre incluse dans la
modélisation, et ces condensateurs feront donc partie intégrante de la commutation, jouant d'ailleurs
des roles plus ou moins équitables selon leur éloignement (donc impédance) vis-a-vis du bras en

commutation.

La simulation de la fig. 2.4 effectuée dans les conditions décrites précédemment montre que
'extraction de la cellule ou commutation -dont le processus reste inchangé- aboutit a conserver bien
plus d'¢éléments, puisque les 3 condensateurs de découplage et les pistes les reliant au reste du circuit
sont conservés.

Cest a ce stade que connectique et semi-conducteurs peuvent étre remplacés par des modéles précis, &
I'échelle de temps d'une commutation, les courants et tension initiales étant connus.

Cette approche suppose bien €videmment que le régime permanent trouvé avec des modeles simples
n'est que peu différent de celui qui se serait établi avec des modeles plus complexes.

L'automatisation de cette méthode nécessite une bonne gestion des connexions idéales entre
composants, puisqu'elles devront étre modélisées dans la simulation fine. En effet, au stade de

l'extraction de la cellule de commutation, aucune connexion n'a encore été€ modélisée.
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Fig. 2.4 : Cellule de commutation avec prise en compte de l'inductance de ligne de SO0uH:
les condensateurs de découplage font partie intégrante de la cellule.

2.2.3 Résultats attendus

A ce stade, les connexions et semi-conducteurs finement modélisés peuvent permettre 1'analyse des

formes d'onde de puissance en commutation (ce point sera largement évoqué dans les chapitres

suivants). Cependant, la seule connaissance des modeles d'interconnexion peut permettre une analyse

de répartition des courants dans les 3 condensateurs de découplage, en effectuant un échelon de

courant sur l'un des trois bras. La fig. 2.5 montre un exemple sur une commutation du bras n°1.

La fig. 2.6 montre qu'une modification de la connectique peut aboutir & une meilleure répartition des

courants lors de cette méme commutation. Bien évidemment ce résultat n'est qu'illustratif, puisqu'il

faudrait dans le cas de cet onduleur traiter les commutations des 3 bras successivement avant de

conclure sur tout probléme d'équilibrage des courants entre les 3 condensateurs de découplage.

et = A e =0 ey = 3

current obsorbed by the three copocitors

[ 50 100 150 200 250 E-9

Fig. 2.5 : Commutation sur circuit original

50

A et 1= A nezy=01 se3)=[1

current aobsorbed by the three copocitors

T T T A >
0 50 100 150 200 250 €-3

Fig. 2.6 : Commutation sur circuit modifié
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2.3 Prise en compte de la CEM
2.3.1 Les phénoménes a modéliser

Nous cherchons & prédire les niveaux de perturbations conduites émises par le convertisseur.
Classiquement, celles-ci se décomposent en mode différentiel et mode commun [Nav]. Le mode
différentiel est provoqué par les brusques variations de courant au sein du convertisseur, qui font varier
la tension du bus d'alimentation.

Le mode commun est, lui, généré par les fortes variations de tension au sein du convertisseur et les
capacités parasites entre ce convertisseur et la terre.

L'analyse et la quantification de ces perturbations conduites se fait par I'intermédiaire d'un RSIL

(Réseau Stabilisateur dTmpédance de Ligne) [tSche], dont le but est :

- d'isoler en Haute Fréquence source et convertisseur (par 2 inductances de 250 pH)

- de procurer un chemin de retour défini aux courants de mode différentiel et de mode commun

La figure 2.7 montre le principe du RSIL.

Imp +ImcC IMD + IMG
_L r——"“'T—

'y Convertisseur Convertisseur

0, O

IRV N

i
_E IMD - IMC IMD - IMC
C

I Im
SO Sy

Fig. 2.7 : Convertisseur sans et avec RSIL

2.3.2 Cellule de commutation vis-a-vis du mode différentiel

Le §2.2 a montré la nécessité de I'isolation HF entre source et maquette, pour mettre en évidence le role
des condensateurs de découplage (ou de filtrage d'entrée). Il suffit alors d'ajouter le chemin de
propagation via le RSIL pour le mode différentiel, sans modéliser d'avantage ni connectique ni

semiconducteur par rapport au paragraphe précédent (fig. 2.8).
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LYY ‘s

Ol §

_rv'\r\r\__.[_l<

Fig. 2.8 : Modélisation vis-a-vis du mode différentiel : la prise en compte des imperfections des

IMD
MD

interconnexions et des condensateurs suffisent
2.3.3 Cellule de commutation et mode commun

Dans ce cas, puisqu'il s'agit de prendre en compte les courants générés par les variations de tension au
sein du convertisseur, il convient de modéliser le comportement capacitif des pistes vis-a-vis d'un plan
de référence, qui sera considéré comme la "terre".

Cette modélisation supplémentaire effectuée, le RSIL procurera le chemin de retour fixé, nécessaire a

une caractérisation correcte des phénomenes.

IMD + Imc

RSIL 2 Imc .
() Convenrtisseur {—}— Chassis

IMD - Imc

Fig. 2.9 : Modélisation vis-a-vis du mode commun : la description des imperfections

des interconnexions doit prendre en compte les effets capacitifs vis-a-vis du chéssis

2.4 Cellule de commutation minimale incluant la CEM

Les paragraphes précédents ont montré qu'il était possible de cantonner la modélisation au seul
convertisseur muni de son RSIL, puisque les inductances entre source et dispositif assurent un
blocage des courants perturbateurs haute fréquence.

Il a également été mis en évidence que les divers condensateurs de découplage disposés sur un
convertisseur font partie intégrante de la cellule de commutation, dés lors que les interconnections sont

prises en compte dans la modélisation.
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Nous nous sommes donc basés sur ces constatations pour mener toute 1'étude dans cette thése sur une
cellule de commutation compléte, incluant un RSIL, la cellule hacheur décrite fig.2.10. Le plan de
référence nécessaire au rebouclage du mode commun sera constitué par le radiateur dissipant les
pertes dans les semiconducteurs, et le RSIL sera constitué de deux branches R-C (50 -10 uF) reliées

au plan de référence via une vis en laiton.

RSIL
r — — I ~ ~ RADIATEUR!
|
|

1.05¢cm

1.8cm

L e = = = = = - =

Fig. 2.10: Géométrie du hacheur série

Cette structure présente 1'avantage de pouvoir étre entierement modélisable (absence de fil volant ...) et

représentative de tous les phénomenes de commutation intervenant en électronique de puissance.

La compréhension de tous les phénomeénes intervenant au sein de cette cellule de commutation
"€largie" permettra d'améliorer grandement I'étude de tous les convertisseurs statiques, puisque leur

fonctionnement peut souvent étre décrit comme une succession de cellules de ce type dans le temps ...

En revanche, le désir de vouloir cantonner la modélisation au volume restreint de notre maquette
générera des problemes de précisions importants, dans la mesure oul, nous le verrons dans les
chapitres 3 & 4, les inductances mises en jeu sont toutes faibles, et qu'aucune approximation ne sera
permise.

Ces limitations seront encore évoquées dans les chapitres suivants.
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Chapitre 3

Modélisation et Simulation de la cellule de Commutation

3.1 Introduction : Description des véhicules tests

Dans le chapitre 1, tous les éléments jouant un role dans le comportement électrique des convertisseurs
statiques ont été€ passés en revue. La mise en oeuvre simultanée de tous ces modeles dans un
simulateur électrique doit permettre d'obtenir des formes d'ondes beaucoup plus réalistes qu'avant, en
particulier griace a la caractérisation des inductances de cablage obtenues par InCa. Ce genre de
simulation sera désormais appelé simulation fine, un terme qui fait référence au fait qu'il s'agit de
simulations de trés haute précision, qui, on espére, se rapprocheront le mieux possible des formes
d'onde que ['on pourrait observer par des mesures. La simulation fine présente principalement deux
intéréts.

Premiérement, il est devenu possible de déterminer, a partir d'un schéma d'implantation géométrique, si
le convertisseur satisfait des critéres déterminés a 1'avance. Ces critéres vont beaucoup plus loin que le
simple fonctionnement global du convertisseur ; il s'agit plutdt de critéres tels que les pertes en
commutation, la sfreté de fonctionnement, les surtensions, surcourants et surtout la compatibilité
électromagnétique. La simulation fine permet de vérifier si ces criteres sont satisfaits, sans que l'on ait
besoin de passer par une €tape expérimentale sur prototype.

Deuxiemement, méme si la simulation fine permet de remplacer avantageusement le prototype, son
utilité réside incontestablement dans la possibilité de mieux comprendre les phénomenes intervenant
au sein d'un convertisseur. En particulier, il faut pouvoir déterminer les phénomenes prépondérants
régissant les commutations, car c'est bien évidemment pendant les commutations que les problémes
liés a I'emploi des convertisseurs statiques sont causés. Parfois, la simulation fine peut permettre de
découvrir des problémes subtils que 1'on n'aurait jamais pu identifier a partir des mesures seules. C'est
par exemple le cas des oscillations parasites, réparties sur tout le convertisseur, qui sont engendrées
lors de la commutation des semi-conducteurs. Dans un certain nombre de cas, la simulation fine va
permettre a l'utilisateur de savoir quel parameétre de connectique il est nécessaire de faire évoluer et
dans quel sens (exemple : diminuer telle capacité parasite pour diminuer le courant de Mode Commun
ou augmenter telle autre). Dans le cas ot les moyens a mettre en oeuvre pour résoudre le probléme ne
sont pas évidents, la simulation fine pourra aider a isoler les parties du convertisseur qui sont
impliquées dans la génération des phénomenes génants (par exemple : I'extraction d'une certaine
cellule de commutation qui a un comportement tres oscillatoire). Alors, I'étude de ces sous-parties des
circuits pourra étre menée, en simplifiant éventuellement les modeles de semiconducteurs ou de

connectique.
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Afin d'illustrer le processus de simulation fine, on a étudié la cellule de commutation élargie (définie au
chapitre 2), que constitue le hacheur série. Méme si ce convertisseur est trés simple, il permet d'étudier
tous les phénomenes essentiels, et a I'avantage d'étre plus facile & comprendre.

Le hacheur série a été réalisé en deux technologies différentes avec rigoureusement la méme géométrie,
la méme carte de commande et des composants de la méme référence et du méme constructeur. La
premiere est en circuit imprimé ordinaire avec un plan de masse a 1,5 mm (radiateur), la deuxiéme en
Substrat Métallique Isolé (SMI) avec un plan de masse a 70 pm. Cette technologie représente

I'avantage d'une meilleure évacuation de chaleur produite par les semi-conducteurs.

En ce qui concerne le circuit imprimé, le radiateur nécessaire au refroidissement des composants de
puissance a été disposé sous les pistes, et jouera le role de plan de masse, recueillant tous les courants
de Mode Commun émis par le convertisseur. Cette disposition présente 'avantage d'avoir des valeurs
de capacité parasite avec le plan de masse bien déterminées. De plus, la présence de ce plan conducteur
au-dessous des pistes diminue fortement l'inductance de maille, ce qui est bénéfique lors des
commutations (diminution de la surtension a I'ouverture du MOS).

Le RSIL [tSche], servant de chemin de retour des courants de Mode Commun, est inclu au
convertisseur, de maniere a étre parfaitement maitre des éléments parasites dus a la connectique (pas de
fils volants -difficile a modéliser- entre RSIL industriel et convertisseur). Le RSIL adopté n'est pas
normatif, toutefois il permet de modéliser les perturbations émises par le convertisseur. Les
condensateurs, ainsi que les résistances qui font partie du RSIL, ont été directement soudés sur les
pistes du circuit imprimé spécialement prévues a cet effet. Ces composants étant réalisés en
technologie CMS (dont on connait des modeles électriques équivalents), et la connectique étant
modélisée avec InCa, on est maitre de tous les effets désirables et indésirables qui font intervenir cette
partie du convertisseur.

Dans une configuration normative (normes EN55011/12 etc.), le RSIL est connecté par des fils de
connexion d'un metre environ, qui représentent une inductance de plusieurs uH. Dans ce cas, la
modélisation des connections sur le circuit imprimé est beaucoup moins critique, car elles représentent
des inductances de quelques dizaines de nH seulement. La disposition que nous avons choisie, avec le
RSIL sur le méme circuit imprimé que le convertisseur, rend la modélisation tres critique sur la
précision, car la connexion entre le convertisseur et son RSIL constitue un inductance du méme ordre
de grandeur que les celle des connexions entre les divers composants du convertisseur (quelques
dizaines de nH). Ceci a pour effet que le filtrage naturel dont bénéficie la mesure normative, est absent
dans nos mesures. Il en résulte un niveau de perturbations conduites plus élevé que si l'on avait
effectué une mesure normative du méme convertisseur. De plus, les erreurs de modélisation, masquées
en grande partie par l'inductance des cables d'alimentation dans le cas d'une mesure normative,
apparaissent pleinement dans nos mesures. L'avantage est de pouvoir cerner des erreurs, méme petites,
du modele de la connectique. L'inconvénient est que le modele devient extrémement sensible aux
erreurs de modélisation, autant de celles de modélisation que de celles dues aux imprécisions des

modeles de semiconducteurs.
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On note d'ailleurs a ce sujet que ce point est relativement sensible, puisqu'il est I'objet d'un certain
désaccord entre les normes américaines et francaises [Législation 2]. Les normes américaines (essai
CEO03-MIL STD 461B) ne fixent aucune exigence au niveau de la longueur maximale des cébles
reliant I'appareillage au RSIL, alors que dans 'essai "62-C2" de la norme GAM-EG 13 B en France,
cette longueur doit satisfaire : 0,5 m<1<1,5m.

Toutefois, si notre modélisation est précise, alors la modélisation du convertisseur dans une

configuration normative sera trés précise.

Dans la figure 3.1, on voit le schéma électrique du hacheur.

<+«—RSIL—> lo =8.3A
<«——— PCB—» .

250 uH L charge= 250m H

MUR 840 /\ Peharge =610

{Motorola)

D(ESL. ESR)

D

|
l

f=100 kHz
&=0.47

A
~3

uF
o) IRFP 250
Philips) (Hamis) g

B

Analyseur
50Q I.j de Spectre l

]

Fig. 3.1 : Schéma électrique du hacheur série

Ce convertisseur a été réalis€é comme le montre la figure 3.2 avec un plan de masse (radiateur) a 1,5

mim.

Fig. 3.2 : Implantation du hacheur série (2D)

Grice a cette disposition, le niveau des perturbations conduites est entierement déterminé par la
maquette ainsi constituée. Au milieu des deux résistances de 50 €2, la connexion avec le plan de masse
a été établie au moyen d'une vis en laiton. C'est a travers cette vis que la grande partie des perturbations

de Mode Commun se rebouclent.
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3.2 Les interconnexions

Maintenant que l'on a présenté la maquette que I'on a étudiée, on va décrire la maniére par laquelle on a

obtenu son schéma électrique équivalent.

3.2.1 Saisi de la géométrie sous InCa

La saisie des pistes de Circuit Imprimé ou de SMI ne pose pas de probléme particulier, puisqu'il suffit
de les mesurer avec précision. En revanche, les boitiers de semiconducteurs posent un probleme
sérieux puisque, comme on le verra, ils présentent des inductances non négligeables vis-a-vis, en
particulier, du cdblage du SMI. En conséquence, ils doivent étre modélisés, en particulier sur SMI. La
diode MURS840 et le MOS IRFP250 ont été décapsulés afin de déterminer la connectique interne,
notamment en ce qui concerne les fils de bonding. De nombreuses différences, de l'ordre de 2 4 3 nH
ont été constatées entre des composants de méme référence, mais de fournisseurs différents : les

IRFP250 chez HARRIS et ceux de chez International Rectifier n'offrent pas la méme inductance de

boitier.
condensateur
condensateur du RSIL (CMS)
de filtragh ruban en
(électrol cuivre
condensateur

du RSIL (CMS) capacité de

découplage
aventuelle
(CMS)

fils de connexion de
condensateur électrolyte

ol

fils menant a la carte

de commande transistor

MOSFET
Fig. 3.3 : Interconnexions du hacheur modélisées avec InCa Fig. 3.4 : Détail avec
MOSFET et Diode

La figure 3.3 montre la saisie de la géométrie du hacheur telle qu'elle est faite par InCa. On voit le
hacheur série, avec les boitiers du MOS (TO247) et de la Diode (TO220AC). Quant a la figure 3.4,
elle met en évidence le degré de modélisation des connexions des deux boitiers des semi-conducteurs.

Non seulement les pattes et la semelle ont ét€ modélisées, mais également les bondings.
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3.2.2 Application concrete de la méthode PEEC

a) Modélisation Inductive
En électronique de puissance, les signaux ont des spectres fréquentiels assez larges, et le probleme que
I'on doit résoudre est d'utiliser une modélisation en rapport avec 1'étendue de ce spectre, que 1'on ne
connait pas a priori.

Nous devons répondre a 2 questions :

- peut-on considérer les pistes comme électriquement courtes et donc s'affranchir d'une subdivision

longitudinale ?

- doit-on subdiviser les conducteurs dans leur section transverse de maniére a représenter les

phénomenes d'effet de peau et de proximité, et quel doit étre le nombre de subdivisions ?

Pour répondre a ces questions, deux approches peuvent étre envisagées.

- la fréquence équivalente a la transistion
Dans ce cas, on se base sur une approximation classique donnant la fréquence équivalente d'un
front par la formule 0,35/Ty, (T, est le temps de montée du front). En prenant Tyy=10 ns comme

ordre de grandeur, on obtient environ 35 MHz. On peut alors répondre aux deux questions posées :

- concernant la distance électrique

v=—C_ eteerentre 2,2et2,5 (PCB, SMI) (vitesse de propagation)
V Eeff

8
dot A=Y= Y= 2. 10" —58y
f 35MHz 35 106

A

Les deux maquettes ont des distances inférieures a 100 pour chacun des trongons modélisés. Le

trongon rectiligne le plus long fait 6 cm et a de plus été scindé en deux de maniére a introduire

ensuite une capacité de découplage.
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- concernant la subdivision transversale

Nous optons pour une subdivision géométrique qui permet de concentrer les éléments sur les bords la
ou la densité de courant varie beaucoup. Le facteur de concentration k sera pris égal & 2. Des travaux
antérieurs [11,tCLAV] ont montré qu'il s'agit ici d'un bon compromis. Ceci fixe donc le nombre de
subdivisions, puisque 'élément le plus fin (largeur a) doit correspondre a 1'épaisseur de peau. La figure

3.5 illustre le concept d'une subdivision non-uniforme.

>

4 subdivisions

bdivisi
1 subdivision a ka ka g

Fig. 3.5 : Subdivision n=4x1, k=2x1

L'épaisseur de peau peut étre exprimée comme :

f = 35 MHg, 5=“/c—u72@[=12“m (1)
T

ol ¢ est la conductivité et L la perméabilité du matériau (U;=1 pour le cuivre). Ceci donne donc la
valeur de a puis celle du nombre de subdivisions dans chacune des directions transversales du

conducteur considéré.

In ((k-1)§L;1)

=2
n Ink

[tClav] (2)

avec k=2
a=12 um
L=1cm
Pour les pistes de Circuit Imprimé, on a L=1 cm, et une épaisseur de 35 pm. On trouve n=18 dans la
largeur, et n=3 dans 1'épaisseur (3 subdivisions de 12 pm), ce qui conduit a subdiviser en 54
conducteurs élémentaires chacune des pistes du circuit. Pour les autres conducteurs (pattes et
bondings des semiconducteurs/fils du condensateur électrochimique), une subdivision plus grossiere

peut étre effectuée, car ils sont beaucoup moins larges que les pistes.

Cette méthode est relativement lourde & mettre en oeuvre pour un gain en précision modéré dans notre

cas.

En effet la présence d'un plan de masse (PCB ou SMI) diminue grandement la variation d'inductance

avec la fréquence. Méme dans le cas du PCB ou le plan de masse est a 1,5 mm, la figure 3.8 montre
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que cette variation est inférieure a 10 %. Pour ce type de structure avec plan de masse, une méthode

plus rapide est envisageable.

- fréquence équivalente fB

Nous choisissons d'adopter la notion de "fréquence équivalente de largeur de bande" fg. Cette notion
est une sorte de compromis entre les hautes et les basses fréquences [1,108]. La fréquence fp
représente en fait une moyenne spectrale. Le signal étudié est décomposé en série de Fourier, et on
effectue la moyenne indiquée en (3), en connaissant I'expression des coefficients du développement de

Fourier.

Z Pn n. g
=1

fp = 3)

[

~ [Pn]

n

Pp est l'amplitude des raies du DSF

Comme on I'a vu, la présence d'un plan de masse réduit la variation de I'inductance avec la fréquence a
tel degré, que 1'évaluation du circuit équivalent a la fréquence équivalente de largeur de bande devient
tout-a-fait acceptable. Pour évaluer cette grandeur, nous nous fixons des créneaux trapézoidaux
périodiques, avec un temps de montée et de descente t; fixé, comme le montre la figure 3.6.

L YA

Fig. 3.6 : Signal trapézoidal

Nous choisissons des front de 10 ns et fg= 100 kHz, ce qui correspond a des ordres de grandeur

réalistes pour des signaux de I'électronique de puissance.

Pour ce signal de rapport cyclique 0.5, la fréquence équivalente de largeur de bande s'exprime par
[108].
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D [%,Sinc(nﬂ:fstr)] n.fg

fp = o )
2 .
Z [ﬁ.smc(nnfstr)]
n=1’3,...
. sin (x)
N.B. : sinc (x) = —

Il est possible d'approximer la formule (4) par une série finie de n termes. Dans le cas de notre

maquette fg converge vers 7 MHz.

x 10° La largeur de bande équivalente fb pour tr=tf=10 ns, f=100 kHz
8 T T T T 1 |

O 1 1 [ 1 1 1 1
0 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000 8000
nombre d"échantilions pour le processus de moyennage

Fig. 3.7 : La fréquence de largeur de bande équivalente en fonction de n

A la fréquence fg correspond une épaisseur de peau  équivalente. Si 1'on calcule 1'épaisseur de peau
pour la fréquence équivalente fg, on obtient : 6 = 25 um.

Compte tenue de ce résultat, il ne parait pas trés important de subdiviser dans 1'épaisseur des pistes.

En ce qui conceme la largeur, dans le cas des pistes de 1 cm, la formule (2) donne n=16. Chaque piste -
ne sera donc plus subdivisé qu'en 16 conducteurs élémentaires.

Nous allons maintenant voir comment évolue l'inductance de la maille de puissance en fonction de la

fréquence pour le cas du hacheur série réalisé sur circuit imprimé normal (fig. 3.8).
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Inductance de boucle pour
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Fig. 3.8 : Inductance de maille due a la connectique: n := 16x1, k=2x1 et n := 8x1, k=3x1

La subdivision employée est largement suffisante, mais le calcul est un peu lent, pour une précision
pas forcément nécessaire. On a donc également calculé l'inductance de maille avec une subdivision
encore peu plus grossiére. Dans la méme figure, on voit l'inductance de maille dans le cas d'une
subdivision n=8x1, k=3x1 (fig.3.8). Dans ce cas, le conducteur élémentaire le plus fin a une largeur de

125 um, mais cette discrétisation grossiere n'affecte que peu le résultat sur l'inductance.

A une fréquence de 7 MHz, 'inductance de maille vaut 52.4 nH pour la subdivision "grossiere" (8x1)

comme pour la subdivision "fine" (16x1).

Ainsi, le circuit électrique a été généré a fg=7 MHz pour n=8, k=3. Dans le fichier PSPICE, on trouve

56 inductances partielles. Théoriquement il y aurait m.(;n—l) = 56'255 = 1540 inductances/mutuelles

partielles, mais dfi au fait qu'il y en a beaucoup qui sont perpendiculaires, leur nombre est inférieur &

mille.
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b) Modélisation Capacitive

Un probléme d'une autre nature que l'on rencontre est la présence des capacités partielles. Comme on
I'a vu au chapitre 1 (§1.1.4), deux maillages indépendants existent lorsqu'on emploie la méthode PEEC
: un maillage inductif avec ses noeuds et un maillage capacitif, physiquement décalé d'une distance
d'une demi-maille.

Si l'on veut que les mailles capacitives et inductives couvrent le méme espace physique, on introduit
une erreur structurelle, car théoriquement, les noeuds du modele capacitif ne peuvent plus coincider
avec les noeuds du modele inductif. Néanmoins, vu le fait que les longueurs en jeu sont électriquement
trés courtes, on suppose que ce processus n'entraine pas d'erreur dans le modele de la connectique. Par
conséquent, on a le choix de positionner les capacités partielles a la fin ou au début de la maille
inductive. On obtient un circuit électrique équivalent appelé un circuit de type I' ou I'-inverse dans la
théorie des lignes de transmission. On aurait pu aussi couper l'inductance partielle en deux et
connecter la capacité partielle au milieu. Alors, on aurait obtenu un circuit électrique de type hybride-T.
Cependant, ce genre de décalage pose un probléme au niveau des inductances mutuelles partielles, car
on ne peut pas facilement les couper en deux. Dans cette thése, nous avons choisi une représentation
par circuit électrique type I'-inverse, qui consiste en la connexion d'une capacité partielle 4 la fin de

chaque maille inductive. Notre modele élémentaire d'interconnexion devient celui de la figure 3.9.

1

Fig. 3.9 : Modele élémentaire PEEC d'interconnexion (sans inductances/capacités mutuelles)

On a systématiquement négligé les mutuelles capacités partielles (conforme §1.1.4). Les selfs
capacités partielles ont été€ calculées a l'aide de la formule de Wheeler/Schneider (voir § 1.1.4). La
combinaison du modele inductif, calculé par InCa, et les self capacités partielles donne le schéma

électrique équivalent utilisé en simulation.
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3.2.3 Application aux véhicules tests : PCB et SMI

* le PCB

Cette méthode a été appliquée pour le cas du circuit imprimé. Le radiateur qui se comporte comme un
plan de masse situé & 1,5 mm de chaque piste est pris en compte par la méthode des images.
Cette méthode suppose un plan de masse de dimensions et de conductivité infinies. Ces hypothéses

sont ici valables. On obtient alors le schéma électrique pouvant étre simulé par la figure 3.10b.

L1=0,368 (en nH
L2=0,928

L3=2,3

L4=3,47

L5=3,55

Lg=o,869 L9
L7=0,363
Lg=0,928
Lg=2,3
L10=3,47
L11=3,55
L12=0,869
L43=0,339
L14=0,339
L15=5,571
L1p=4,46
L17=0,478
L18=0,478
Laz=1,52
L33=1,52
L34=0,682
L35=0,682

i { Lkathode=

Fig. 3.10a : Inductances parasites du hacheur série sur CI (en nH)
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Fig. 3.10b : Schéma électrique de type PEEC du hacheur sur circuit imprimé
(inductances mutuelles non représentées)

Ces figures sont reprises en annexe A.
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* le SMI

Ici la grande proximité du plan de masse (71 pm) fait apparaitre un probléme nouveau. Suivant [9], la
distance & prendre en compte n'est pas la distance physique, mais la somme de la distance physique et
de I'épaisseur de peau a la fréquence utilisée.

Dans le cas du PCB, cette correction est négligeable devant la distance de 1,5 mm de I'époxy au plan
de masse. On doit cependant prendre en considération le cas ol 3 est le plus grand possible, c'est a
dire pour la fréquence la plus basse (100 kHz ici soit 225 pm). Cette distance reste faible devant la
distance au plan de masse (=15 %).

Dans le cas du SMI, cette correction doit étre faite, et en tout rigueur, en fonction de la fréquence.
Dans cette thése nous avons choisi d'évaluer le circuit électrique & la fréquence fg. La correction a

apporter doit donc étre évaluée a cette fréquence (7 MHz).

Pour une conductivité relative de 651 = 0,6 6¢y, (radiateur en Aluminium), I'épaisseur de peau vaut :

8=27 pum. L'épaisseur du cuivre de la piste vaut 35 pm. Lors des calculs de l'inductance de céblage, le

i 35 .
plan de masse sera donc placé a une distance d=71 L +27 L + ——éﬂ = 115,5 pum. Ceci est illustré sur

la figure 3.11.

Piste en Cuivre 35 m

d 71 um

77 i)

Fig. 3.11 : Distance utile a prendre en compte pour la méthode des images

Une résolution avec InCa a été lancée, et le circuit PSPICE a été généré a fg=7 MHz. Pour donner une
idée des valeurs des inductances de cablage obtenues, les principales inductances sont montrées dans
la figure 3.12.
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L1=0.0494 (nH)
L2=0.11
§3=0.249
L4=0.361
L5=0.366
Lg=0.102
L7=0.0494
Lg=0.114
Lg=0.249 ; b 2
t10=8.gg:3 " Lanode=
11=0. : i
L12=0.102 S w 5.84 nH
L13=0.0526
L14=0.0526
L15=2.09
L16=1.66
L17=0.0617
L18=0.0617
L32=0.270
L33=0.273
L34=0.0937
L35=0.0937

Lkathode=3.58 nH

Fig. 3.12a : Inductances principales du hacheur sur SMI
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Fig. 3.12b : Schéma électrique de type PEEC du hacheur sur SMI

(inductances mutuelles non représentées)

On voit que les valeurs des inductances sont beaucoup plus faibles que dans le cas du circuit imprimé.
Ceci constitue un des grands avantages de l'utilisation du SMI. L'inductance de maille est environ deux
fois plus petite que dans le cas de CI: 28,4 nH au lieu de 52,4 nH. Le tableau suivant montre une

comparaison des 2 technologies.
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Technologie | Inductance Inductances Poids des Inductances Poids des
totale de la des pistes pistes (%) des boitiers | inductances
connectique (nH) (nH) de boitiers
(nH) (%)
PCB 52.4 29.3 56 23.1 44
SMI 28.4 6.3 22.18 22.1 77.82

On note que les inductances dues aux boitiers des semiconducteurs deviennnent capitales dans le cas
du SMI. Ces inductances sont légerement affectées par la présence du plan de masse un peu plus
proche sur SMI, ce qui explique la différence des 2 chiffres.

Puisque les inductances de céblages sont beaucoup plus faibles, les commutations pourront se faire
plus rapidement [120].

En revanche, les capacités parasites des pistes du circuit sur SMI sont beaucoup plus importantes que
celles du circuit imprimé ; elles vont méme jouer un rdle prépondérant dans la génération des
perturbations du Mode Commun. La modélisation de ces capacités et leur position dans le circuit
électrique devient alors tres critique. De plus I'utilisation de la formule de Wheeler/Schneider pour
évaluer les valeurs de ces capacités devient critiquable, car méme si cette formule tient compte des
effets de bord dans la largeur de la piste, elle n'en tient pas compte dans la longueur, ni des effets qui
se produisent aux angles des conducteurs [2].

A ce probléme s'ajoute encore la maniére dont nous avons appliqué la méthode PEEC, déja mentionnée
dans le chapitre 1. On a utilisé les mémes mailles pour la modélisation des effets capacitifs que pour
les effets inductifs, alors que selon la méthode PEEC, on aurait di introduire une deuxiéme maillage,
décalé d'un demi-maille inductive, pour calculer les capacite s parasites. Ce deuxieéme maillage aurait
introduit des mailles capacitives de deux longueurs différentes ; d'une part des mailles qui se trouvent
en moitié sur une maille inductive, et pour I'autre moitié sur la maille inductive adjacente (dans la méme
direction), et d'autre part des mailles qui se trouvent au bout d'une maille inductive, ou il y a
changement du sens de la connectique [2]. Les mailles capacitives du premier type ont une longueur
identique a celle des mailles inductives, alors que les mailles capacitives du deuxie¢me type ont une
longueur de la moitié de celle des mailles inductives. Par ailleurs, la valeur des mailles capacitives du
bord n'est pas calculée de la méme fagon que celle des mailles centrales [2]. Pour tout ces raisons, la

modélisation capacitive de notre hacheur sur SMI est d'une précision modeste.
p

3.3 Modeles des condensateurs

Dans le § 1.3.3, divers modeles de condensateurs ont été présentés. Dans ce chapitre, on va modéliser
les condensateurs utilisés sur la maquette. Il s'agit du condensateur électrochimique de filtrage, du
condensateur de découplage en céramique (CMS), et enfin des 2 condensateurs céramiques du RSIL
(CMS).
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3.3.1 Modele du condensateur électrochimique

Nous avons proposé le modele de la figure 3.14, basé sur une identification de I'impédance mesurée.
Ce modele est fonctionnellement identique au schéma électrique de la figure 3.13 (chapitre 1), et a été

retenu comme modele de capacité électrochimique dans cette these. Il sera désormais appelé le modéle

CEM.
R[] .
Ls,elc=12 nH
Ls %
I8 G
c @
o
Ci| Co g = ||z
5 g
S i
R1{ [R2 Rs,elc=0.28 Q
Co=47 UF ——
RiC1 >> R2C»o
Fig. 3.13 : Modele du Condensateur électrochimique Fig. 3.14 : Modele CEM

On voit que la résistance série est composée de deux parties : une partie qui ne dépend pas de la
fréquence, Rge|c. et une partie qui est court-circuitée avec l'augmentation de la fréquence, Rcap. Les
parametres de ce modele ont été obtenus a partir de mesures effectuées sur un condensateur réel
(47 uF, 400 V, Philips série 56). Il est possible d'améliorer ce modéle afin d'augmenter la plage de
validité. La figure 3.15 donne le schéma électrique équivalent d'un condensateur électrochimique,

valable jusqu'a une dizaine de MHz, et la figure et 3.16 rappelle celui du modele élémentaire (chap. 1).

L1=<I

Ls.elc = 60n
12n R1=3

G
650p | '

! !Rs,elc=0.28 Rs,elc=0.56 Q
Co=47 uF = C2=47 uF

Fig. 3.15 : Modele du Condensateur électrochimique étendu Fig. 3.16 : Modele élémentaire

Lf
R2 =3

12 nH

600 n
0.28

Ls,elc

Ccap
Rcap

Les parametres de ces modcles ont été obtenus en essayant de faire coincider le mieux possible

I'impédance des modeles avec l'impédance mesurée.
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Commengons d'abord par comparer I'impédance qui représente ces trois modeles. Dans les figures on
voit les diagrammes de Bode des trois fonctions de transfert (modéle élémentaire = TS, modéle
CEM = S, modele étendu =HF).

100 T T

T T T T I

100 110° 1-10 1-10° 1410

Fig. 3.18 : Phase de I'impédance des modeles et de la mesure

On note que le simple modéle ESL, ESR est insuffisant pour décrire complétement ['impédance du
condensateur sur toute la gamme de fréquence. Au-dela d'environ 200 kHz, les courbes ne
correspondent plus. Les autres modeles proposés étendent le domaine d'application jusqu'a environ
10 MHz, un peu plus haut pour le modele "étendu”. Toutefois, vu la complexité du schéma de ce
dernier par rapport a l'extension de validité en fréquence, le modele CEM nous a semblé suffisant.

C'est donc le modele CEM que nous avons retenu pour toutes les simulations fines.

3.3.2 Modele d'une capacité céramique-CMS

Comme on !'a déja vu dans le § 1.3.3, la modélisation d'une capacité céramique est plus facile a
effectuer que la modélisation d'une capacité électrochimique. Un modéle L-R-C série est largement

suffisant pour représenter 1'impédance d'une telle capacité dans la bande de fréquence considérée.
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Dans ce paragraphe, nous allons identifier les valeurs des parametres du modele pour les deux
capacités céramiques employées dans notre hacheur série. 1l s'agit de Ia capacité de 10 uF du RSIL et
la capacité de découplage de 1 pF. Toutes les deux sont réalisées en technologie CMS ; on peut donc
s'attendre a une inductance série trés faible. Par une mesure on affine les valeurs typiques mentionnées
dans le chapitre 1 (L =2 nH, R = 100 m€2 pour C=10 pF CMS).

La mesure sur pont d'impédance permet l'identification du schéma électrique équivalent (fig 3.19). A
partir de ces mesures, on trouve : L = 1 nH et R = 200 mQ. Ces valeurs sont assez proches de celles
trouvées dans le chapitre 1. L'inductance série est négligeable devant celle des pistes en circuit
imprimé.

Par conséquent, on peut considérer la capacité de 10 LF en CMS comme une capacité parfaite jusqu'a

100 MHz environ . Les imperfections seront celles des pistes de connexion.

A iz B: 8 o MKR 1 504 638.417 Hz
A MAX 300.0 mQ MAG -
A MAX' 3000 218.390 mQ

geg PHA}SE 13.4687 mdeg
' ! 1 ! '

P

— f=_—1 =
p=—4—— = 15MHz
2nYLC
o L N 5 & B 1 ES - 6; <a, i o
A MIN 200.0 mQ START 100 000.000 Hz
B MIN -180.0 de s .
B MIN 2.00000E—Oig ST0P 40 000 000.000 Hz

Fig. 3.19 : Impédance mesurée de la capacité de 10 uF, réalisé en CMS

La capacité de découplage est également une capacité céramique CMS. Ses dimensions sont beaucoup
plus faibles encore que celles de la capacité de 10 pF. En plus, il n'y a aucune interconnexion interne,
sauf les pistes du circuit imprimé, déja inclues dans le modéle du cablage obtenu par InCa. La

résistance série et l'inductance série peuvent donc étre considérées comme négligeables.

3.4 Modeles de semiconducteurs
3.4.1 Véhicule test

Apres avoir recensé les modeles de la connectique et des composants passifs, on va essayer de choisir
parmi les modeles des composants actifs PSPICE celui qui donne les meilleures formes d'ondes
comparé aux mesures. Dans ce but, nous avons essayé plusieurs modeles de MOSFET et de diode de

puissance.
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Puisque notre but est d'évaluer les possibilités d'effectuer des simulations fines avec PSPICE, nous
avons été conduit 2 utiliser des modeles de semi-conducteurs des librairies fournies avec la version la
plus récente de PSPICE. On a choisi pour une diode a recouvrement rapide de MOTOROLA : la
MURS840, composant présent dans la librairie de PSPICE, ce qui n'était pas le cas des diodes SGS-
THOMSON au début de cet €tude. II ne s'agit donc pas d'obtenir un convertisseur avec de trés bonnes
performances, mais plutdt de se donner des moyens de comparaisons.

Le transistor MOSFET de puissance IRFP250 est de HARRIS. Pour les autres composants, on a pris
les modeles décrits dans le Chapitre 1.

Pour tester ces modeles de semiconducteurs, nous avons besoin que de comparer les formes d'ondes
de puissance au sein d'un méme environnement électromagnétique (connexions et condensateurs).
Nous avons donc effectué les simulations mettant en oeuvre les divers modéles sur un circuit
électrique simple, ne faisant intervenir que les inductances appartenant a la maille de commutation.

En effet, il aurait ét€ beaucoup trop lourd de tester les divers modeles de semiconducteurs sur le
schéma électrique complet (inductances/capacités parasites + RSIL).

Dans cette approche, nous considérons comme secondaires les effets des capacités parasites, et nous
recherchons le modele qui se rapproche le mieux de la mesure. Nous avons bien pris garde a comparer
les choses comparables, c'est & dire la tension Vpg externe au boitier du MOSFET, entre les noeuds 7
et 11 de la figure 3.20.

On a combiné les inductances de la maille de puissance de fagon & ce que leur nombre soit minimal.

On obtient le schéma électrique ci-dessous, qui se simule rapidement.
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Fig. 3.20 : Schéma électrique simplifié du hacheur série
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On a remplacé le condensateur de filtrage par une source de tension, en série avec son inductance et
résistance série (ESL, ESR), suivant le modele CEM du § 3.3.1. L'inductance série intrinséque de ce

condensateur s'ajoute donc a l'inductance de ces fils de connexion (L5 et L6 dans la figure 3.10a ou
Annexe A).

3.42 Circuit de grille

Dans le but de sérier les difficultés, nous n'avons pas voulu simuler la carte de commande (transistors
de commande absents de la librairie PSPICE). _

Nous avons donc mesuré la tension de sortie du push-pull de commande (Vpilote) pour l'appliquer au
modele PSPICE i la résistance de grille de 10 € (interpolation linéaire en 3 morceaux).

Bien que les courbes ne soient malheureusement pas a la méme échelle temporelle, on peut remarquer

que,déja, le modele de MOS vu de l'entrée de commande ne répond pas identiquement a la méme
sollicitation (de Vpiote)-
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Fig. 3.21 : Vs et Vpilote mesurées:ouverture Fig. 3.22 : Vs et Vpilote mesurées:fermeture
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Fig. 3.23 : Vs et Vpilote simulées: ouverture Fig. 3.24 : Vg et Vpjlote simulées: fermeture

La capacité de grille du modele n'est donc pas la méme que celle du MOSFET réel. Les formes

d'ondes de puissance ne seront donc pas identiques non plus.
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343

Influence du modéle du MOSFET

Simulations avec le modéle de MOS Standard (niveau 3), et la diode "CEM '’

Les premieres simulations effectuées ont pour but d'évaluer la qualité du modele de MOSFET de
PSPICE. Pour cette raison, on a essayé d'implanter un modeéle de DIODE qui corresponde le mieux
possible a la réalité. Il s'agit du modele de diode CEM, décrite dans le chapitre 1.2.1. Les parametres

de ce modeéle ont été évalués avec le plus grand soin possible. Ainsi, on espére pouvoir attribuer

d'éventuels écarts entre simulation et mesures a la mauvaise modélisation du MOSFET. Dans les

figures 3.25 - 3.28, on voit la tension drain-source et le courant Igrain & 'ouverture et a la fermeture du

MOSFET.
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Fig. 3.25 : Vpg a 'ouverture, MOS Standard
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Fig. 3.27 : Vpg 2 la fermeture MOS Standard
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A l'ouverture du MOSFET, on voit que le temps de montée, ainsi que la fréquence des oscillations ne

sont pas en accord avec les mesures. Le temps de montée mesuré vaut = 55 ns, alors qu'en simulation,
on a = 180 ns. Le modele employé (level 3 standard), ne permet pas 2 la tension drain-source d'évoluer
suffisamment rapidement. On suppose que ceci est di & la mauvaise représentation des capacités, en
particulier la capacité Miller.

La fréquence des oscillations mesurée vaut 40 MHz environ, alors qu'en simulation on trouve 36 MHz
seulement. Cette écart de 10 % environ sur la fréquence correspond a un écart théorique de 20 % sur

la capacité Drain-Source sous forte tension.

A la fermeture du MOS, on peut distinguer deux phases. Dans la premiére phase, la diode continue a
conduire et recouvre. Cette phase se termine lorsque la diode a atteint le maximum de son
recouvrement. Pendant cette phase, la tension drain-source évolue entre 120 V et 100 V environ sous
lI'influence de l'inductance de maille et du courant croissant. Une fois que le courant de la diode a
atteint sa valeur créte, la tension drain-source chute rapidement, car les capacités du MOS peuvent étre
rapidement déchargées par le courant commuté, la diode étant bloquée. Ceci se passe pendant la
deuxieéme phase. Dans la figure 3.27, on voit que le comportement, relativement bien modélisé mais
chahuté, est difficile a comparer a la mesure (diode MURS840 trop brutale).

Les fréquences d'oscillations sont aux alentours de 100 MHz en simulation et en mesure. Toutefois,
ces oscillations ne peuvent pas €tre obtenues avec plus de précision, car elles sont engendrées par un
circuit qui comprend l'inductance de maille et la capacité de jonction de la diode sous forte tension. Or,
cette derniere est d'une valeur tres faible (C4 = 22 pF), qu'on n'a pas pu mesurer avec une trés grande

précision.

Simulations avec le . 10déle de MOS, paramétres "PARTS' (niveau 3) et la diode CEM

Afin d'améliorer le modele du MOSFET, on a essayé d'identifier les parametres appartenant au modele
level 3 au moyen du module "PARTS", fourni avec PSPICE. On a identifi¢ les parametres du modele
en s'appuyant sur les données constructeurs (DATASHEETS) de HARRIS. Les parameétres ont été
évalués pour le courant nominal de 8 A et la tension d'alimentation de 120 V. Dans les figures 3.29-

3.32, on voit les formes d'ondes de puissance obtenues avec ce modele de MOS.
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A T'ouverture, on voit que la modélisation s'est nettement améliorée ( on a un temps de montée de la

tension drain-source de = 90 ns en simulation et de = 55 ns en mesure). Le courant drain simulé
décroit avec la méme vitesse que la mesure. La fréquence d'oscillations simulée reste de 36 MHz
environ, (contre 40 MHz en mesure). Cette oscillation est engendrée par l'inductance de maille et la
capacité vue entre le Drain et la Source du "Copgs". La différence des deux fréquences vient du fait que
cette capacité est d'une valeur de = 315 pF, alors qu'en mesure on avait trouvé Ceygs = 241 pF. Cette
différence est encore plus importante, car la capacité Drain-Source mesurée l'a ét€ dans des conditions
proches de l'implantation définitive. En effet, les capacités de semelle du composant avec le radiateur
s'ajoutent a la valeur de Cygs mesurée. La différence est de 14 pF. Dans la figure 3.33, on observe cette

situation. Si I'on évalue la fréquence d'oscillation avec le Cygg corrigé,
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(Coss = 241 pF-14 pF=227 pF), on trouve bien {=39,2 MHz, ce qui se rapproche de la mesure
(40 MHz).

Coss
Drain || Source

CDR=33 pF l l Cso=25,2 pF
CDR en série avec CSo = 14 pF

A,

Fig. 3.33 Capacités des semelles et Cygg

On peut attribuer cet écart sur les fréquences d'oscillation au fait que dans le modele de MOSFET
employé lors des simulations fines, on a connecté la connexion du substrat (bulk) & la source du
MOSEFET. La capacité du bulk s'ajoute alors a la valeur de Cyg;. Il faudrait donc connecter le bulk a un

potentiel tres négatif.

A la fermeture, on se heurte au méme probléme qu'avant ; le modele de la diode a une précision limitée,
méme si c'est le meilleur modele dont on a pu disposer. Cependant, on voit que la tension drain-source
évolue d'une facon beaucoup plus proche de la mesure que dans le cas d'un MOSFET level 3 a
parametres standards (figure 3.27). Dans la deuxiéme phase, on voit que les oscillations mesurées sont
toujours plus fortes que celles de la simulation. Le temps de descente correspond relativement bien.
Les écarts se situent aux alentours de 10 ns, ce qui correspond a I'imprécision du modéle de la diode
(figure 3.32) et a la mauvaise représentation des capacités du MOS.

Les écarts entre simulation et mesure sont tels que 1'on peut tenter d'obtenir les formes d'ondes des
signaux relatifs au niveau des perturbations conduites avec ce modele de MOSFET. Le modele

retenu est donc le MOS level 3 a parameétres identifiés avec PARTS.

3.4.4 Influence du modele de la diode

Simulations avec la DIODE de PSPICE, paramétres standards et le MOS level 3 PARTS

Dans ce paragraphe, nous allons examiner l'influence du modele de Diode avec les formes d'ondes de
puissance. Il convient donc d'utiliser le modele de MOS le plus précis possible, a savoir le modele
MOS level 3 a parametres identifiés avec "PARTS". Nous avons de nouveau simulé le circuit
représenté dans la figure 3.20, avec 3 différents modeles de diodes : le modele PSPICE a parametres
standard, le modele PSPICE a parameétres extraits avec le module PARTS et le modele CEM du
chapitre 1.2.1. Les formes d'onde obtenues avec le modele standard de PSPICE sont montrées dans
les figures 3.34, 35, 36 et 37.
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Fermeture de la DIODE :
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Comme on aurait pu s'y attendre, il n'y a pas de probléme de modélisation a la fermeture de la diode.
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Fig. 3.36 : Vpgs a l'ouverture de la diode Fig. 3.37 : Ip & l'ouverture,
MOS=level 3, PARTS, Diode=Standard MOS=level 3, PARTS, Diode=Standard

Par contre, a I'ouverture de la diode, on voit d'importants écarts entre les formes d'ondes simulées et

mesurées (figures 3.36 et 3.37). Premierement, I'amplitude du recouvrement n'est pas bien prise en
compte par le modele PSPICE (= 20 A simulé contre = 9 A mesuré).

Deuxiémement, le temps de recouvrement est plus long en simulation qu'en mesure.

Troisiemement, le comportement dans la phase qui suit le recouvrement est beaucoup plus oscillatoire.
Ceci provient du fait que dans le modele de PSPICE, le comportement de la diode est uniquement

déterminé par la capacité de jonction.
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Dans la figure 3.36, on voit que la tension drain-source subit les conséquences du mauvais modele de
diode : la phase, durant laquelle la diode continue a conduire dure trop longtemps (= 50 ns plus long),
et de ce fait Vps commence a chuter trop tard.

Dans la phase qui suit, les oscillations de la diode se répercutent intégralement sur la tension du MOS,
accentué de plus par la connectique des pistes et pattes.

Dans le modele PSPICE standard, la capacité de jonction sous forte tension a une valeur trop élevée.
C'est pourquoi la fréquence des oscillations mesurée sur la tension MOS est trop basse comparée aux
mesures (90 MHz au lieu de 100 MHz mesuré).

L'amplitude et le temps du recouvrement de la diode sont trés fortement impliqués dans la génération
des perturbations de Mode Différentiel. La vitesse de décroissance de la tension drain-source est
également tres impliquée dans la génération des perturbations de Mode Commun.

Vu l'imprécision des formes d'ondes obtenues avec le modele de diode a parametres standard de
PSPICE, nous pouvons conclure qu'avec ce modeéle nous ne pouvons pas effectuer des simulations

fines de perturbations conduites.

Simulations avec la DIODE de PSPICE, parameétres PARTS, et le MOS level 3, PARTS

Par conséquent, on va essayer d'améliorer la performance de la diode en effectuant la procédure
d'extraction de parametres de PSPICE avec PARTS. Les résultats de simulation sont donnés dans les
figures 3.38 et 3.39.
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Fig. 3.38 : Vps a I'ouverture, Diode PARTS Fig. 3.39 : Ip a la ouverture, Diode=PARTS
MOS=level 3, PARTS MOS=level 3, PARTS

On n'a pas présenté les formes d'ondes a la fermeture de la diode, déja modélisées de facon
satisfaisante, car rien n'a changé par rapport aux simulations précédentes. Par contre, & la fermeture du
MOS, on constate que le courant Igrain simulé se rapproche un peu mieux de la mesure. Néanmoins,
on voit que I'amplitude du recouvrement est toujours trop grande (IrrM = 16 A en simulation et IRrMm

=9 A en mesure), et que la phase de recouvrement dure trop longtemps. De plus, dans la phase qui
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suit le recouvrement, les oscillations que présentent les formes d'ondes simulées sont toujours
beaucoup trop fortes. Par contre, la fréquence des oscillations (= 100 MHz) correspond relativement
bien aux mesures. Ceci provient du fait que lors de l'extraction des parameétres de la diode avec
PARTS, on a introduit la variation de la capacité de jonction en fonction de la tension appliquée,

obtenue en mesure.

Simulations avec la DIODE modéle CEM, et le MOS level 3, PARTS

Idrain mesuré et simulé, MOS=level 3 PARTS Vds mesuré et simulé, MOS=level 3 PARTS
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Fig. 3.40 : Ip a la fermeture ( Diode CEM) Fig. 3.41 : Vpg 2 la fermeture (Diode CEM)
MOS-=level 3, PARTS MOS-=level 3, PARTS

Une fois les parameétres du modele évalués par itération, on obtient les courbes de la figure 3.40 et
3.41.

Malheureusement, nous verrons par la suite que le changement de l'inductance de maille (capacité de
découplage ou technologie SMI) conduit & devoir réévaluer tous les parametres du modele, ce qui est
tres dommageable.

Cependant, celui-ci permet au moins de travailler.

Sur la figure 3.40, on voit que ce modele a trois avantages par rapport aux modeles de PSPICE ;
l'amplitude du recouvrement correspond bien a la mesure, les temps de recouvrement sont identiques et
le comportement apres le recouvrement (trés peu d'oscillations sur le courant) correspond bien.

Les degrés de liberté du modele ne sont pas tels qu'une coincidence parfaite entre simulation et mesure
puisse étre obtenue, mais le modele est suffisamment performant pour pouvoir faire des simulations
fines. Dans la figure 3.41, on voit que les tensions Vpg simulées et mesurées correspondent bien,
avant le recouvrement. Les oscillations sont plus fortes en mesure qu'en simulation, mais les
fréquences (= 100 MHz) correspondent bien. Il n'est pas évident d'attribuer la différence d'amplitude
des oscillations au modéle de la diode, car dans la phase d'oscillation, les capacités du MOSFET

interviennent en méme temps que le modele de la diode.
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En conclusion, le modéele de MOSFET level 3 a paramétres identifiés avec PARTS et le modéle
de diode CEM sont des modeles suffisamment précis pour pouvoir faire les simulations fines. C'est
donc avec ces modeles que les simulations fines présentées dans le §3.6 seront effectuées.

Comme il a ét€ souligné antérieurement, avant de procéder aux simulations fines du hacheur sur SMI,

il sera nécessaire de faire une nouvelle identification des parametres du modele de la diode.

3.5 Exploitation immédiate des formes d'onde de puissance

3.5.1 Répartition du courant entre capacités de filtrage et de découplage

Maintenant que nous disposons de modeles relativement précis de condensateurs et d'interconnexions
les reliant, il devient possible de prédire les courants de chacun d'entre eux. Ceci a une importance
considérable sur les échauffements (vieillissement et contraintes thermomécanique pour le
condensateur CMS), et donc la fiabilité des dispositifs.

Nous avons illustré ce cas par 1'étude de la répartition du courant entre le condensateur de filtrage et
celui de découplage.

Dans ce cas de figure, il est clair que ces 2 condensateurs n'ont pas le méme rdle, ils n'ont pas a fournir
la méme énergie.

Le but ici recherché est de fournir au concepteur une méthode simple permettant de vérifier que chaque
condensateur joue pleinement son rdle.

Dans la mesure ol l'impédance interne des condensateurs est fixée, le seul moyen d'action est
I'implantation géométrique. Par exemple, si I'inductance séparant les deux condensateurs est trop forte,
le condensateur de découplage risque de fournir le courant a la fréquence de découpage, alors qu'il
n'est pas dimensionné pour jouer ce role.

De ce fait, il n'est pas souhaitable de se cantonner a I'exploitation des résultats de simulation fine, mais
une démarche analytique modulaire en "source-chemin" permet d'envisager le probléme inverse de la
conception.

Nous allons montrer qu'il est tout-a-fait 1égitime pour choisir le type de condensateur et son
implantation géométrique de remplacer le bras de commutation par un générateur de courant 2

créneaux périodiques [tSche].

En observant la figure suivante, on peut déduire le schéma équivalent de notre hacheur, qui prend en

compte le cablage (figure 3.42).
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Fig. 3.42 : Circuit équivalent du hacheur avec source de courant

Une fois les condensateurs déterminés, les seuls parametres du modele sont I'inductance Legplage €t 12
raideur des fronts de la source excitatrice.
Les différentes valeurs des composants du circuit sont données sur le tableau suivant. On posera

L2:Lcéblage+Ls,elc~

L L34 +Lpss 1,4 nH

Ly Lpio+Lpa+Lpis+Lpis+ Lselc 29,3 nH
R, Rp34 + Rp3s + R dec. 100 m<,
R Rp10 + Rpa + Rp15 + Rpi6 + Rsele, 288 mQ)

Regardons les fonctions de transfert des courants tels qu'ils se répartissent entre les cape :ités de
filtrage et le découplage. Il est possible de calculer les fonctions de transfert igjco(s)/iex(s) et

1dec(s)/iex(s) a partir de la figure 3.42. Ces fonctions de transfert sont :

ielcolS) _ S¥L1CdecCreaRcal + SHCgeclL1+R 1RcaCreal] + SIR|Cgec*RecaCrcal + !

fex(S) 53[(L1+L2)CdeccfcaRfca]+S2[Cdec(L1+L2+(R1+R2)Rfcacfca)]+s{cdec(R1+R2+Rfca)+(1 + CCd:IC )CfcaRfca}“l‘*'%dfe,—lc
1 1

S3[L2CdecCreaRcal + Sz[Cdec(Lz'*-RzRfcaCfca)] + S|:(R2+Rfca)Cdec+Rfc fca- Cdec} + Cdec

idec(s) Cril

iex(S)

S3[(Ll+L2)CdeccfcaRfca]+S [Cdec(L1+L2+(R1‘*‘R2)Rfcacfca)]+S[Cdec(R1+RZ‘*'Rfca)"'(1 + CC“ )CfcaRfca]**lﬂ‘(é:L:lQ
i

Ces fonctions de transfert sont surtout intéressantes lorsqu'on veut analyser l'influence de certains
paramétres sur la répartition des courants. Dans la figure 3.43 on voit les diagrammes de Bode
(Module).
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Fonctions de transtert : "-"= Cdéc. et "o™= Cfil.
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On voit qu'en basse fréquence, la capacité de filtrage intervient le plus (Module=1 (0 dB)), alors qu'a
partir de 300 kHz, c'est la capacité de découplage qui prend le relais, grice a la plus faible valeur de
son inductance série. Ceci indique que pour les perturbations de Mode Différentiel en haute fréquence,
la capacité de découplage jouera un réle prépondérant.

Ce diagramme est important pour justifier la fréquence de découpage de la maquette et I'implantation
géométrique du convertisseur.

La figure 3.44 montre les résultats obtenus en temporel sur la répartition du courant entre les 2
condensateurs, d'une part avec le modele simplifié (en bas), et d'autre part par la simulation fine du

convertisseur dans sa totalité (en haut).
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Fig.. 3.44 : Répartition des courants simulés : modele complet (haut ), modele simple (bas)

On note que, comme prévuy, le condensateur de filtrage débite la partie basse féquence du courant, alors
que le condensateur de découpage ne contribue qu'en haute fréquence.

L'écart entre la simulation fine obtenue par PSPICE et le modele proposé concernant le condensateur
de découplage s'explique par la non prise en compte dans le modele des phénomenes tels que le

recouvrement de la diode et les oscillations provoquées a l'ouverture par le MOSFET.
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3.5.2 Rendement du convertisseur sur Circuit Imprimé

Ayant obtenu les formes d'onde en commutation précise, on peut espérer obtenir une estimation
réaliste des pertes globales, d'oti le rendement 1.

To

1

To
_ 0
n= -

Trl_o“ Vsortie Isortie dt

Ventrée Ientrée dt

0

11 s'agit du quotient des puissances d'entrée et de sortie moyennes. Le rendement mesuré a €t€ obtenu
avec une analyseur de puissance D6000 NGI (Norma Goerz).

Le rendement mesuré vaut : Nmes = 83 %, et le rendement simulé Mgy, = 91 %.

Si l'écart est faible entre les rendements (simulé et mesuré < 10 %), il est a noter qu'il correspond donc
a une errreur de presque 100 % sur les pertes

Deux choses peuvent €tre incriminées, d'une part les pertes en commutation (front imprécis,
oscillations), et d'autre part les pertes dans les condensateurs électrochimiques ne sont pas bien
rendues par le modele utilisé.

De plus, le modele de la capacité électrochimique (résistance série) ne peut tenir compte d'éventuelles
variations qui peuvent exister entre les différents exemplaires d'un méme condensateur. Par exemple,
on a évalué la résistance série de deux condensateurs de filtrage de la méme série ( Philips série 56 ), et

on a trouvé des valeurs de la résistance série assez différentes (Rg ejc =0,56 Q et Rg ¢1c = 0,71 Q).

3.6 Exploitation CEM
3.6.1 Introduction-Précautions de mesure

Avec les modeles des composants actifs et passifs, ainsi que le modele complet de la connectique, nous
avons effectué des simulations fines du hacheur. Une fois ces simulations fines terminées, on a acces a
une énorme quantité d'informations sur le fonctionnement du hacheur et les perturbations conduites
générées.

Cependant, ces simulations sont trés longues sur un PC avec un Pentium a 66 MHz (1996), car le pas
de simulation n'excéde pas le nanoseconde et le nombre de noeuds a résoudre est élevé. Pour la
simulation du hacheur série sur SMI avec une capacité de découplage, le pas maximal doit méme étre
réduit a = 500 ps afin d'€viter des problemes de convergence. En plus, vu le fait que la simulation de
seulement 2 périodes de découpage prend déja beaucoup de temps, il convient de démarrer la
simulation a partir du régime établi. Ce régime établi peut étre trouvé au moyen d'une simulation
grossiere avec une basse précision. A la sortie de cette simulation, un fichier de conditions initiales est

créé. La simulation fine va démarrer avec toutes les inductances et capacités préchargées a une valeur
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contenue dans le fichier des conditions initiales. Si les simulations fines se terminent bien, on a accés a

toutes les formes d'ondes temporelles.
Le but de ce paragraphe est double:

- d'une part, apres simulation, on a acces aux perturbations conduites émises par le convertisseur.
Nous choisissons la tension aux bornes de la résistance de 50 2 du RSIL, connectée au "moins" du
bus d'alimentation, comme vecteur de comparaison avec la mesure. Cette confrontation
simulation/expérience sera faite dans les deux domaines, temporel et fréquentiel. Pour ce dernier, une

transformation de Fourier rapide (FFT) sera effectuée sur la tension.

- d'autre part, les résultats de simulation vont nous aider a mieux comprendre les phénomenes,
puisque de nombreuses informations sont disponibles (courants dans les capacit€s parasites), qui ne le
sont pas en mesure. Cette phase d'analyse sera déterminante pour les modeles simples de CEM

développés au chapitre 4.

Quatre exemples seront successivement traités: hacheur sur Circuit Imprimé avec et sans condensateur

de découplage, et les mémes réalisations sur Substrat Métallique Isolé.

- Précautions de mesure

Le but de la simulation fine étant d'obtenir des formes d'ondes trés réalistes, on a voulu se mettre a
I'écart de toute influence extérieure. Ceci est particulierement important lorsqu'on effectue des mesures
de compatibilité électromagnétique, car les amplitudes des perturbations conduites générées par le
hacheur, deviennent trés faibles en haute fréquence. On donne ici les moyens mis en oeuvre pour
Immuniser notre convertisseur contre les bruits venant de l'extérieur.

L'alimentation de la maquette a été filtrée au moyen d'un filtre industriel. Nous avons rajouté deux
inductances a air de 200 pH en série avec ce filtre, de maniére a rester en cohérence avec la simulation,
puisque le filtre industriel ne présente qu'une inductance de 50 wH par phase.

Au niveau de la commande, l'alimentation 15 V est filtrée par un filtre de Mode Commun (tore bobiné
deux fils en main).

Par ailleurs, le radiateur recueillant les courants de Mode Commun directement sur la maquette n'a pas
été relié a la terre. En effet, un probleéme induit par la mesure se pose, car la connexion de 1'Analyseur
de Spectre ou de l'oscilloscope avec la maquette offre un chemin de retour a des perturbations de
Mode Commun non-inclues dans la modélisation.

Les capacités parasites de la charge et du radiateur lui-méme vis a vis de la terre (tout ce qui n'a pas été
modélisé hors de la maquette) sont susceptibles d'étre soumises a des variations de potentiel, et donc
de servir de chemin & des courants de mode commun véhiculés par la terre. Ces courants se

rebouclent vers la maquette via la connexion de masse de l'appareil de mesure (Fig.3.45 et 3.46).
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Si cette connexion de masse se situe entre les résistances du RSIL (Fig. 3.45), alors le courant de
mode commun non modélisé passe par celle aux bornes de laquelle la mesure est effectuée. Dans ce
cas, celle-ci sera faussée. Nous avons évalué la fréquence de ces perturbations "parasites” aux
alentours de 1 MHz.

Pour remédier a cette situation, on peut simplement inverser les points de mesure. Alors, ces courants
de Mode Commun passent toujours par le fil de masse, mais n'entachent plus la mesure, parce qu'ils
sont déviés de la résistance du RSIL (fig. 3.46). On note que l'impédance du condensateur de filtrage
est beaucoup plus faible que le 2 x 50 Q en série du RSIL, ce qui explique les trajets du courant
fig. 3.46.

Cette solution n'aurait pas été envisageable si le radiateur avait été reli€ a la terre.
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La mesure de tension au moyen d'un sonde de tension est plus souple qu'avec un céble coaxial. En
effet, l'inversion de la mesure avec un connecteur BNC nécessite une transformation de la maquette,

difficile a effectuer sur SMI (le connecteur a été soudé avec la masse entre les 2 résistances de 50 .

3.6.2 Simulation sur Circuit Imprimé sans Capacité de Découplage

Dans ce paragraphe, nous allons présenter les formes d'ondes relatives aux perturbations conduites.
Afin de mieux comprendre les mécanismes par l'intermédiaire desquels ces perturbations sont créées,
on donnera également les formes d'ondes de puissance (Igrain, VDS) qui sont impliquées dans leur
génération. Les perturbations conduites peuvent étre classées en deux types : les perturbations de
Mode Commun et les perturbations de Mode Différentiel. On rappelle brievement les sources de ces

perturbations et leurs chemins de propagation.

Les perturbations de Mode Différentiel sont des perturbations qui sont produites par les demandes de
courant périodiques, dues au découpage. A cause des inductances de cablage et de l'inductance et de la
résistance sé€rie du condensateur électrochimique, la tension a l'entrée du convertisseur varie, et
engendre un courant de mode différentiel a travers les deux capacités du RSIL. Ce courant génére une
tension aux bornes des résistances du RSIL, dite perturbation de Mode Différentiel. L'allure de cette
perturbation est également affectée par la forme du courant demandé par la charge. Sachant que le
courant de recouvrement de la diode s'ajoute directement au courant de la charge, il devient évident que
le recouvrement de la diode joue un role important dans le niveau des perturbations de Mode
Différentiel.

Les perturbaticns de Mode Commun sont des perturbations qui trouvent leur origine dans les
variations de tension produites sur tout le cablage du hacheur. Elles sont engendrées par l'effet qu'ont
ces variations de tension aux bornes des capacités parasites entre les différents éléments (pistes,

semiconducteurs) du hacheur et le radiateur.

On considére souvent les perturbations de MC et de MD comme complétement indépendantes, c'est-a-
dire que 1'on considere que les causes des perturbations différentielles n'ont pas d'influence sur les
perturbations de mode commun et vice-versa. En réalité, chacun de ces deux types de perturbations est
engendré par une combinaison de sources de perturbations de MD et MC. C'est par exemple le cas
des perturbations de MC du hacheur ; leur cause principale sont les variations de tensions aux
différents endroits , mais ces variations sont elles-mémes influencées par l'allure du courant absorbé
par le convertisseur. La simulation fine permet d'étudier les perturbations de Mode Commun et de

Mode Différentiel sans séparation artificielle de ces deux mécanismes.

Dans la figure 3.47 on voit le circuit imprimé du hacheur avec ses capacités parasites et son RSIL.

Cette figure se trouve également dans I'annexe A, car elle constitue le schéma complet du cablage.
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Ces Cpe Cp7
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Fig. 3.47 Hacheur série avec ses capacités parasites

a) Quverture du MOS

On commence d'abord par étudier 'ouverture du MOSFET. Dans les figures 3.48 et 3.49 on voit les
deux formes d'ondes de puissance ainsi que la tension présente aux bornes de la résistance de 50 €2
qui se trouve en "bas" du RSIL (fig. 3.47).

Circuit Imprimé, sans Deca Circuit Imprimé, sans Decap
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Fig. 3.48 : Vps et lgrain a 'ouverture Fig. 3.49 : VgrsiL et Igrain 2 'ouverture

Nous distinguons deux phases dans la commutation:
- la commutation en tension (phase 1)
- la commutation en courant (phase 2)

Ces deux phases sont matérialisées Fig. 3.48.
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Durant la phase 1, la tension Drain-Source ( Vpg ) varie de 0 V a 120 V, et génére des perturbations
de Mode Commun. En simulation Vpgs commence a croitre plus t6t qu'en mesure, mais la pente de sa
variation est plus faible. Ceci explique qu'en simulation, la tension aux bornes de la résistance du RSIL
(VRrsIL) se produit plus tdt qu'en mesure, et qu'elle est de plus faible amplitude. Ceci est bien
évidemment d au modele du MOS employé.

Pendant la phase 2 : Lorsque le courant drain, I4ri, commence a décroitre, les perturbations de Mode
Différentiel s'ajoutent a celles du Mode Commun. Dans la figure 3.49, on voit que cela se manifeste
par un changement de pente soudain de la tension V. Pendant que le courant drain décrott, il y a une
forte interaction entre les perturbations de Mode Commun et celles du Mode Différentiel. Dans la
mesure ou le modele est moins amorti que la mesure, il est logique que les oscillations sur le RSIL le
soient également moins.

Les capacités parasites entre pistes/semiconducteurs et le plan de masse ont ét€ modélisées par un
modele & parametres localisés. La valeur et 'emplacement de ces capacités peuvent jouer un role
important dans 1'amortissement de la surtension de Vpg, car les courants qu'elles transitent sont
dissipés dans les résistances de 50 Q du RSIL. D'ailleurs, les simulations effectuées sans capacités
parasites et sans RSIL (§ 3.4) montrent un amortissement plus faible qu'avec RSIL et capacités
parasites. Une modélisation capacitive plus rigoureuse pourrait rapprocher les amortissements entre

mesure et et simulation. Ce point sera repris au chapitre 4.

La fréquence de ces oscillations est de 35 MHz pour la simulation et 40 MHz pour la mesure. Cette
différence vient de la valeur erronée des capacité du MOSFET (voir §3.4). Néanmoins, la

correspondance entre les mesures et les simulations est assez bonne.

Comme déja mentionné au début du paragraphe, l'exploitation des résultats des simulations fines va

nous permettre d'établir deux modeles distincts pour les perturbations de Mode Commun.

» Durant la phase 1, certains condensateurs sont soumis a de forts dV/dt, et d'autres non. On retrouve
I'approximation classique du point milieu, les condensateurs a la jonction entre MOSFET et DIODE
subissant les plus fortes variations de potentiel [tSche, Nav]. Il s'agit des capacités des semelles du
drain du MOS, CpR, de 'anode de la diode, Cg et 1a capacité de la piste centrale, Cpg.

Les figures 3.50 et 3.51 montrent les courants dans les divers condensateurs impliqués. On note que
la capacité de semelle de la cathode de la diode Cyg ne participe effectivement pas au mode commun

dans cette phase 1.
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Fig. 3.50 : I{CpR) et I (Cpg) a 'ouverture Fig. 3.51 : [(Cyy) et I(Cyg) a I'ouverture

* Durant la phase 2, une oscillation autour de 120V est générée par la commutation en courant. Les
effets de cette oscillation ne se répercutent plus uniquement sur les capacités du point milieu, mais sur
toutes celles de la maquette. On peut considérer dans cette phase que le circuit de puissance est
parcouru par un courant oscillatoire, qui engendre des variations de potentiel sur les capacités
parasites, a cause des inductances des pistes [tCost].

Un phénomeéne intéressant est que ce courant circule dans des sens opposés sur la piste positive et sur
la piste négative. De ce fait, les oscillations sur les capacités correspondantes sont en opposition de
phase. Dans le cas de notre maquette, la symétrie du bus d'alimentation est telle qu'il y a quasi-
compensation entre les courants de chacune de ces capacités prises deux a deux: les courants dans
chaque paire de capacités identiques (pistes face a face) s'annulent alors mutuellement ( I(Cpg, Cp4) ,
I(Cp7, Cp3) I(Cpes Cp2) et I(Cps, Cp1) ). L'amplitude des oscillations dans (Cp7, Cp3) est un peu plus
faible que dans la paire (Cpg, Cp4), car elle se trouve déja un peu plus €loignée de la source des
perturbations. La figure 3.53 montre un exemple de compensation sur les condensateurs Cpg et Cpy.

Concernant les capacités de semelle de la diode, celle-ci étant passante dans cette phase, les capacités
Cys et Ckg sont soumises au méme dV/dt. De ce fait, les courants dans ces éléments sont en phase
(courants confondus sur la Fig. 3.51).

La figure 3.52 montre en revanche que les courants dans Cpg et Cg, sont en opposition de phase. La

différence d'amplitude entre ces courants provient des différences de valeurs de ces capacités
(Cpr =33 pF et Cgo = 25.2 pF)
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Fig. 3.52: I(CpRr) et I{Csq) a I'ouverture Fig. 3.53 : [(Cpg) et I (Cpg) a l'ouverture.

En conclusion, pour modéliser le courant de Mode Commun apres 1'ouverture du MOS (phase 2), il
suffit donc de prendre en compte les parties du convertisseur qui sont géométriquement
asymétriques. En I'occurrence, il s'agit donc de CpRr, Cso, Cas, Cpg, et Cks. Pour réduire le courant de
Mode Commun, il peut donc étre utile de construire des convertisseurs a géométrie symétrique.

Au chapitre 4, on utilisera cette information pour affiner le modele du Mode Commun. Au modéle du
point milieu classique (ouverture et fermeture) va se superposer un modele qui est uniquement valable

pendant la phase 2, et qui comprend donc les capacités Cpr, Cso, Cas, Cpg, et Cks.

b) Fermeture du MOS

Dans les figure 3.54 et 3.55, on voit les formes d'ondes de puissance et Vi a la fermeture de MOS.

Circuit Imprimé, sans Decap Circuit Imprimé, sans Decap
140 MOS turn-on L 20 MOS turn-on: —_— 0
3 ] 10 e -
e Vil ginn
3 ‘i R EEE 15 - { Vrsil.mes 7
] Pl ey J
,-. vds,sim (v) | ,_-:',-"" ‘ ik R T "
AR i ol o S ViR R R 4 % .
ey L—E‘ y E %’ J J 7 ]
S W frd 1° 2= ‘ :
% A"A' 3 'g 10 2%
g 680 : 03 1 ¢
> : ] 1 ¢
: --------- |d‘sim (A) N S
40 +4 -5 -20 = ld,mes (A} .
] 10
] A
20 1 -10 i 4
] -30 3
0 St oo SIRE o
20 i i 1 .20 -40 i -
2,00510° 2,0110° 2,01510° 2,0210° 2,02510° 2,0310° 2,03510° 2,00510° 2,0110° 2,01510° 2,0210° 2,02510° 2,0310° 2,035 10
temps,sim (s) temps,sim (s)
Fig. 3.54 : Vpg et Igrain 2 la fermeture Fig. 3.55 : Vrsm et Igrain a la fermeture

On constate a nouveau une bonne correspondance entre les formes d'ondes mesurées et simulées.
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Pendant que le courant de drain I§ augmente, une tension de Mode Différentiel est créée a cause de la
chute de tension provoquée aux bornes de la capacité de filtrage. L'amplitude maximale de cette
tension (= 6 V) est influencée par le courant de recouvrement de la diode, car ce courant s'ajoute
directement au courant drain. Pendant cette phase, la tension Vpg varie entre 120 V et 100V
(provoquée par le dI/dt du courant drain), mais représente un dV/dt faible. Le courant de Mode
Commun correspondant est négligeable devant celui du Mode Différentiel.

Apres le recouvrement de la diode, Vpg et Igrain varient simultanément, et créent des perturbations de
Mode Différentiel et de Mode Commun du méme ordre de grandeur.

Apreés la commutation du courant, les principales perturbations sont celles de Mode Commun, car le
courant drain s'est stabilisé a 8A, alors que la tension Vpg oscille encore beaucoup.

Puisque 'amplitude des oscillations de Vpg est plus grande en mesure, la tension de Mode Commun
engendrée sur le RSIL est également plus grande. La fréquence de ces oscillations (f= 100 MHz)
correspond bien, car seules l'inductance de maille et la capacité de jonction de la diode sous forte

tension (Cg= 22 pF) sont en jeu.

Regardons maintenant comment se comportent les courants dans les différents capacités parasites des
pistes et des semelles des semiconducteurs. Dans les figures 3.56, on voit les courants dans les
capacités de la semelle du drain (CpRr), et de la piste centrale (Cpg), et dans la figure et 3.57, ceux des

semelles drain (CpRr) et source (Cgo) du MOS.
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Fig. 3.56 : I(CpR) et I (Cpg) 2 la fermeture Fig. 3.57: I(CpRr) et I (Cg,) a la fermeture

Contrairement au cas de l'ouverture du MOS, les courants I(Cpgr) et I (Cgo) sont en phase (MOS
passant), mais les amplitudes ne sont pas tout-a-fait égales a cause des valeurs différents des capacités.
Pendant que les oscillations de 100 MHz sont créées dans les capacités Cpg et Cg, la tension Vpgs
décroit brutalement. Les deux phénomenes (variation brusques de Vpg et phase d'oscillation) ne sont
pas consécutifs, mais interviennent au méme temps. De ce fait, une valeur supplémentaire s'ajoute au

courant de Cpg, qui subit le dV/dt, mais pas a celui de Cg,, qui ne la subit pas. Par conséquent, nous
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ne retrouvons a aucun moment la compensation entre Cpr et Cso, comme dans la deuxiéme phase de

I'ouverture.

Dans les figures 3.58 et 3.59 on voit consécutivement les courants des semelles de la diode I(Cyg) et

I(Cys), et ceux de deux pistes d'alimentation symétriques I(Cpg) et I (Cy).
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Fig. 3.58 : I(Cy) et I (Cys) a la fermeture Fig. 3.59: I(Cpg et I (Cpq) 2 la fermeture

Les courants I(Cys) et I (Cxs) sont en opposition de phase cette fois ci, et ne sont pas du tout
d'amplitudes égales. De plus, la valeur moyenne de I(Cgs) est non-nulle, car Cyg fait partie des
capacités du point milieu, et la valeur supplémentaire due au dV/dt s'ajoute a son courant.

Les courants des pistes supérieures et inférieures sont également en opposition de phase, mais ne se
compensent plus, comme c'était le cas a I'ouverture du MOS. Il en est de méme avec les courants des

autres paires de capacités de valeurs égales I(Cp7, Cp3), I(Cpg Cpp2) €t I(Cps, Cp).

En conclusion, on voit donc qu'a la fermeture du MOSFET, on ne peut pas négliger les courants des
capacités de pistes, et que les simplifications évoquées pour l'ouverture ne s'appliquent plus.

Nous avons préféré de ne retenir que le modele du point milieu classique a la fermeture du MOS. Ceci
consiste donc a uniquement prendre en compte les capacités Cpr, Cgs et Cpo.

Ceci ne sera pas une limitation importante, dans la mesure oll nous bornerons notre étude au chapitre 4
a la bande 10 kHz - 50 MHz, et que ces oscillations sont 2 100 MHz.

De plus, I'imprécision du modele du MOS a la fermeture est grande devant la période des oscillations
de 100 MHz, et un modéle complexe pour prendre en compte un couplage mode différentiel-mode
commun d'une maniére imprécise ne se justifie pas vraiment.

Par ailleurs, a cette fréquence certains phénomenes de rayonnement peuvent se manifester qui ne

peuvent étre pris en compte par cette modélisation.
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L'exploitation des simulations fines nous a quand-méme permis de constater qu'a la fermeture du
MOS, les courants des capacités de ses semelles (Cpr et Csp) sont en phase, puisqu'il est conducteur,

alors qu'a l'ouverture du MOSFET, c'est au sein de la diode que cela se produit.

¢) Comparaison_des Spectres

Il est également intéressant de comparer les spectres des perturbations conduites obtenus par la
simulation et par la mesure. Pour ce faire, on a essayé d'obtenir les spectres mesurés dans les mémes
conditions que la simulation.

On a préféré utiliser un oscilloscope DSA602 de chez TEKTRONIX plutdt qu'un analyseur de spectre
pour deux raisons.

Premi¢rement, le spectre de la simulation étant obtenu par 1'application d'une transformation de Fourier
rapide (FFT) sur la forme d'onde temporelle de VRrsyr, on a voulu se rapprocher le mieux possible de
cette situation, en effectuant des mesures temporelles plutét que fréquentielles. Les spectres ont été
obtenus en effectuant une FFT sur deux périodes de la tension Vg, mesurée avec une sonde de
tension a haute impédance (Z= 10 MQ, bande passante = 300 MHz).

Les Figures 3.60 et 3.61 montrent la comparaison entre simulation et la FFT effectuée sur la mesure
temporelle acquise sur 1'oscilloscope DSA et grace a Matlab (le pas d'échantillonage temporel est de

1 ns sur 2 périodes).

ireui imé Spectre Circuit Imprimé sans Decap
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Fig. 3.60 Spectre obtenu en simulation Fig. 3.61 Spectre obtenu en mesure avec FFT.

Globalement on constate une bonne corrélation entre les deux spectres. Néanmoins, en basse
fréquence, les raies du spectre simulé recelent une imprécision émanente a une mauvaise évaluation du
rapport cyclique, et de la fréquence de découpage. Au dela de 10 MHz, la fenétre d'apodisation

rectangulaire modifie la forme du spectre. On aurait pu utiliser une autre fenétre (Blackman-Harris,
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Hanning ou autre), mais on ne l'a pas fait, pour rester le plus compatible possible avec la simulation de
PSPICE.

Malgré les limitations évoquées dans l'introduction sur I'emploi de 1'analyseur de spectre, on donne ici
la comparaison des signaux entre simulation et mesure spectrale effectuée avec un analyseur de spectre
(HP8650), car en haute fréquence (au dessus de quelques MHz), le spectre n'est pas entaché de

'erreur mentionnée. Le résultat est montré sur la figures 3.63, et comparé avec la simulation (fig. 3.62)
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Fig. 3.62 Spectre obtenu en simulation Fig. 3.63 Spectre obtenu en mesure avec AS

On voit effectivement que la correspondance entre mesures et simulation est bonne en haute fréquence.
Le maximum a 40 MHz correspond a I'oscillation du MOS a I'ouverture. Les amplitudes sont presque
€gales (100 dBuV), et les fréquences sont respectivement 35 MHz en simulation et 40 MHz en
mesure.

Les écarts en basse fréquence sont en partie dus au nombre limité de points restitués par l'analyseur de
spectre (1200 dans notre cas). Les fréquences d'évaluation du spectre (échantillonnage) ne coincident
pas avec des multiples de la fréquence de découpage (100 kHz), ou les raies du spectre se produisent.
D'autre part, les perturbations de Mode Commun non-modélisées faussent cette mesure (parasites aux
alentours du MHz).

3.6.3 Simulation sur Circuit Imprimé avec Capacité de Découplage

a) Quverture du MOS

On rappelle qu'une capacité de découplage de 1 UF est introduite au milieu du bus de puissance.

Dans la figure 3.64, et 3.65 on voit les formes d'ondes de puissance et la tension Vi a I'ouverture du
MOS du hacheur sur circuit imprimé, en présence d'une capacité de découplage.

Grice a la capacité de découplage, I'inductance de maille est fortement réduite, d'une part parce que les

inductances série du condensateur de filtrage n'interviennent pas (12 nH du condensateur lui-méme
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plus les 10 nH des deux fils de connexion), et d'autre part parce que la partie du circuit imprimé reliant
ce condensateur au convertisseur est également absente. La taille de la maille de puissance est a un peu

pres de la moitié de celle du cas sans capacité de découplage.

Circuit Imprimé, avec Decap Circuit Imprimé, avec Decap
MOS turn-off MOS turn-off
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Fig. 3.64 : Vpg et Iy a l'ouverture Fig. 3.65 : VRrsiL et Igrain 2 l'ouverture

Le temps de croissance de Vpg n'a quasiment pas changé, malgré la présence de la capacité de
découplage. Le dI/dt est également resté la méme, et vaut 400 A/us environ. Ce n'est donc pas
I'inductance de maille qui limite la vitesse de commutation dans ce cas précis.

Par contre, la surtension est environ 10 V plus basse que dans le cas sans capacité de découplage. La
tension du RSIL est plus faible dans la phase oscillatoire (phase 2) que dans le cas précédent.

Ceci s'e: plique par la présence de la capacité de découplage a faible inductance série. Celle-ci se
comporte en effet comme un court-circuit dynamique vis-a-vis des oscillations H.F. engendrées a
I'ouverture du MOS.

Ces oscillations en courant ne vont donc plus se propager a travers tout le convertisseur, mais se
cantonner aux pistes comprises entre les composants de puissance et le condensateur de découplage.
De ce fait, les capacités parasites entre pistes et radiateur Cps, Cpg, Cp7, Cp1, Cp2, et Cp3 ne sont plus
soumises aux fortes variations de potentiel engendrées par le passage du courant H.F. dans les
inductances des pistes. Le courant de Mode Commun est donc moindre.

Signalons enfin que la fréquence des oscillations a augmenté de 35 MHz jusqu'a 48 MHz environ.
Ceci est dii a la réduction de l'inductance de maille. On voit également que les oscillations sont
beaucoup moins amorties que dans le cas sans capacité de découplage, a cause de I'absence de la
résistance série de la capacité électrochimique. Ces observations sont validées par I'étude des formes

d'ondes simulées (Annexe B).
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b) Fermeture du MOS

Dans la figure 3.66, et 3.67 on voit les formes d'ondes de puissance et la tension Vg & la fermeture

du MOS, toujours en présence d'une capacité de découplage.
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Fig. 3.66 : Vps et Iirin a la fermeture Fig. 3.67 : Vrsi et Igrain 2 la fermeture

On voit qu'a la fermeture du MOS, d'importants écarts existent entre la tension du RSIL mesurée et
simulée. Sur la figure 3.66, on voit que la tension V45 simulée est beaucoup plus oscillatoire que Vs
mesurée, et de ce fait d'importants courants de Mode Commun sont créés, qui n'existent pas en réalité.
Le probléme vient surtout des modeles de semiconducteurs ; le modele de la diode est le méme que
dans le cas précédent (sans capacité de découplage), et ce modele n'est pas adapté pour pouvoir tenir

compte des variations des parametres de la cellule de commutation.

¢) Comparaison des Spectres

Spectre de Vrsil, Circuit Imprimé Spectre Circuit Imprimé avec Decap,
140 avec Decap obtenue par FFT
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Fig. 3.68 Spectre obtenu en simulation Fig. 3.69 Spectre obtenu en mesure avec FFT.
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De ce fait, le spectre simulé (fig 3.68) est plus élevé que le spectre mesuré (fig. 3.69). Cependant les
fréquences d'oscillation de la tension Vds a l'ouverture (= 50 MHz en mesure, 46,4 MHz en
simulation) correspondent assez bien. Lorsque une capacité de découplage est présente, la
modélisation des capacités parasites devient cruciale. Non seulement leurs valeurs doivent &tre
correctes, mais surtout leur emplacement dans le schéma électrique équivalent, parce que des
phénomenes de compensation se produisent. Notre capacité de découplage étant placé au milieu de la
piste du bus continu, les erreurs de positionnement des capacités parasites (erreur d'un demi-maille)
ont des conséquences relativement importantes. Ceci sera pire encore dans le cas du SML

La capacité de découplage a non seulement une influence bénéfique sur le niveau des perturbations de
Mode Différentiel, mais également sur le niveau des perturbations de Mode Commun. Ceci s'explique
par le fait qu'elle diminue le nombre de conducteurs qui subissent des variations hautes fréquences.
Par exemple, dans le cas du hacheur série, les pistes en aval de la capacité de découplage subissent des
variations beaucoup plus faibles que celles en amont (annexe B). Le niveau des perturbations de mode
commun est plus faible dans ce cas parce qu'il est déterminé par I'amplitude de ces variations et la

valeur de la capacité parasite entre les pistes et le plan de masse.

3.6.4 Simulation sur Substrat Métallique Isolé sans Capacité de Découplage

a) Ouverture du MOS

On a également comparé les formes d'ondes du hacheur réalisé en Substrat Métallique Isolé. Pour
- cela, il a été nécessaire de réidentifier les parametres du modele de la diode (chap. 1).

Dans les figures 3.70 et 3.71, on vo: . les formes d'ondes a ['ouverture.
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Fig. 3.70 : Vpg et Iyrain a l'ouverture Fig. 3.71 : VRrsIL et Igrain a l'ouverture

On voit que les formes d'ondes de puissance correspondent relativement bien, et que la commutation

s'effectue avec environ la méme vitesse que dans le cas du Circuit Imprimé (dV/dt = 2.6 kV/us, et
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dI/dt = 400 A/us), malgré la réduction de l'inductance de maille. La carte de commande n'est pas
adaptée a la situation et en fait limite la vitesse de commutation.

Les oscillations de la tension Vgs sont beaucoup plus amorties que dans le cas du circuit imprimé.
Ceci peut étre dii aux plus grandes valeurs des capacités parasites des pistes. Au niveau de I'amplitude
de la tension du RSIL, d'importants écarts existent entre simulation et mesures dus a la mauvaise
prédiction du dV/dt et aux erreurs de modélisation des capacités parasites (valeurs, emplacement), mais
les fréquences d'oscillation correspondent relativement bien.

b) Fermeture du MOS

Substrat Métalique Isolé, sans Decap Substrat Métalique Isolé, sans Decap
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Fig. 3.72 : Vpset lgnin a la fermeture Fig. 3.73 : VRsIL et Igrain 2 la fermeture

Bien que I'on ait effectué une nouvelle identification du modele de la diode (adaptation a la valeur plus
faible de I'inductance du SMI), le courant de drain ne correspond pas trés bien a la mesure. Le modele
n'est plus adapté a la rapidité de commutation, rendue possible par l'utilisation du SMI. On voit que la
tension du RSIL, bien que d'allure générale correcte, n'est pas non plus trés bien en accord avec la

mesure.

¢) Comparaison des Spectres

Les spectres correspondants sont montrés dans les figures 3.74 et 3.75, et les erreurs de modélisation

ne se répercutent pas trop sur les spectres.
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Spectre de Vrsil, SMI Spectre SMI sans Decap
140 sans Decap obtenue par FFT
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Fig. 3.74 Spectre obtenu en simulation Fig. 3.75 Spectre obtenu en mesure avec FFT.

On constate que jusqu'a 7 MHz le niveau des perturbations est plus €élevé que dans le cas du Circuit
Imprimé, mais qu'au-dela de cette fréquence, celui-ci est plus bas. Ceci vient principalement du fait que

sur SMI, les oscillations H.F. sur les formes d'ondes de puissance sont plus faibles que sur Circuit

Imprimé.
3.6.5 Simulation sur Substrat Métallique Isolé avec Capacité de Découplage

On a également effectué des simulations du hacheur sur SMI, en présence de la capacité de

découplage.

a) Ouverture du MQOS

Les formes d'ondes de puissance a l'ouverture sont montrés dans les figures 3.76 et 3.77.
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Fig. 3.76 : Vps et Igmin a l'ouverture Fig. 3.77 : VgrsiL et Igrain 2 I'ouverture
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Au niveau de la vitesse de commutation, rien n'a changé par rapport aux cas précédents
((dV/dt = 2.6 kV/us, et dl/dt = 400 A/us), malgré une inductance de maille tres faible (Lpaj = 23 nH).
La surtension ainsi que la fréquence des oscillations correspondent relativement bien. Par contre, la
valeur maximale de la tension du RSIL est plus grande en mesure (15 V) qu'en simulation (8 V). Ceci
est en partie dii au problemes du modele capacitif, et en partie dii aux modeles de MOS/Diode, car la
tension Vpg simulée augmente plus lentement que celle mesurée.

La partie du courant de Mode Commun passant par le RSIL est plus faible, car il y a un recyclage

"Interne” a la maquette de ces courants.

b) Fermeture du MQOS

Les formes d'ondes a la fermeture sont montrées dans les figures 3.78 et 3.79.
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Fig. 3.78 : Vps et Lyrain a la fermeture Fig. 3.79 : VrsiL et Igrain a la fermeture

Les mémes problemes que dans le cas précédent existent ; le modele de la diode n'est pas adapté a la
présence de la capacité de découplage. Il y a beaucoup plus d'oscillations sur le courant Iy simulé
qu'en mesure. La tension V45 mesurée est elle, beaucoup plus lisse en mesure qu'en simulation, ce qui
se ressent sur la tension du RSIl. Néanmoins, l'allure générale des courbes reste assez bonne.

Dans le domaine fréquentiel, cela donne les résultats suivants.
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c) Comparaison des Spectres

Spectre d%Vl’S“, SMI Spectre SM! avec Decap
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Fig. 3.80 Spectre obtenu en simulation Fig. 3.81 Spectre obtenu en mesure avec FFT.

Méme si la correspondance reste relativement bonne, on voit qu'en haute fréquence, il y a des écarts
entre simulation et mesure. On attribue ces écarts a 1'imprécision du modele capacitif, mais également
au fait que 'utilisation d'une fenétre rectangulaire entraine lors de la FFT des erreurs systématiques de

bord.
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3.6.6 Conclusion générale sur les résultats des simulations fines

Des simulations fines ont été effectués pour 4 exemples relativement diversifiés. Les formes d'ondes
temporelles et fréquentielles sont assez satisfaisantes, tenant compte des problemes de modélisation
rencontrés.

Pour les simulations fines du hacheur sur circuit imprimé, c'est surtout la précision modeste des
modeles de semiconducteurs qui limite la précision. C'est en particulier le modele de la diode qui ne
permet pas de représenter I'augmentation de la vitesse de commutation suite a la réduction de la valeur
de I'inductance de maille.

Dans le cas du hacheur sur SMI, le probleme de la modélisation des capacités parasites s'ajoute au

probléme des modeles de semiconducteurs (voir § 1.1.4).

Pour résoudre ces problemes dans de futurs cas, il serait souhaitable de disposer de meilleurs modeles
de semiconducteurs (compatible avec PSPICE), et de pouvoir modéliser les capacités parasites selon la
méthode PEEC sur InCa.

Signalons tout de méme que, comme il I'a ét€ mentionné au début de ce chapitre (§ 3.6.1), la maquette
modélisée est extremement sensible aux erreurs de modélisation, puisque les inductances de cablage

entre RSIL et convertisseur sont trés faibles.

Il a été montré que la simulation fine peut représenter une alternative sérieuse au prototype, pour
étudier les formes d'ondes en commutation. Cependant, pour ce faire, elle nécessite un modele fin du
cablage, sans rien négliger. Les estimations grossiéres (par exemple 1 tH/m pour l'inductance de
cablage) ne sont pas possibles.

De ce fait, ces simulations sont longues (jusqu'a 3 jours pour le cas du SMI avec capacité de
découplage sur un Pentium a 66 MHz).

La simulation fine doit étre réservée a la validation d'une implantation technologique, et ne peut pas
servir a un concepteur voulant améliorer sa configuration, et encore moins a la réalisation d'un

convertisseur a partir de rien.

C'est pourquoi dans le chapitre suivant, on présentera une autre approche, qui consiste en I'étude des
perturbations conduites au moyen de deux modeles simples du mode commun et du mode différentiel.
Une méthode d'analyse fréquentielle est décrite, qui permet d'obtenir rapidement les niveaux des
perturbations conduites, et qui fait intervenir des parametres technologiques d'implantation d'un
convertisseur. Cette méthode pourra étre utilisée en premiére approche dans une démarche de

conception.
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Chapitre 4
Modélisation CEM du Hacheur Série

4.1 INTRODUCTION

Dans les chapitres précédents, nous avons montré comment modéliser un hacheur série de fagon a
pouvoir faire des simulations fines. La simulation fine inclut tous les phénomenes liés aux
perturbations conduites, et permet d'identifier les principales sources et chemins de propagation, mais
lorsqu'on veut étudier les perturbations conduites dans un but de compréhension et d'amélioration des
performances CEM du convertisseur, la simulation fine n'est pas forcément le moyen le plus adapté.

D'une part, ces simulations sont trés longues (de quelques heures jusqu'a 3 jours sur un PC Pentium
66MHz) et d'autre part, dans I'amalgame des phénomenes interagissants il n'est pas facile de trouver
celui qui est responsable d'une mauvaise performance. Ce dernier inconvénient est particulierement
génant lorsqu'on fait des études spectrales, car, en plus de la multitude de signaux intervenant dans le
spectre, la corrélation entre les formes d'ondes temporelles et le spectre des perturbations conduites

est difficile a saisir.

On commencera par rappeler les modeles classiques de génération des perturbations des modes
commun et différentiel. Il s'agit de modéles simples avec lesquels on peut étudier les perturbations
conduites dans le domaine fréquentiel. Ces modeles associent une représentation simple du
semiconducteur (source de courant/tension) a un modele de l'environnement électromagnétique

(chemin de propagation avec inductances et capacités équivalentes) [Nav,tSche].

L'é¢tude séparée des perturbations de Mode Commun et de Mode Différentiel peut s'avérer tres
instructive, d'une part parce que les modéles représentatifs de chacun d'entre eux sont beaucoup plus
simples, et d'autre part parce que les méthodes de filtrage sont treés différentes. Ces modeéles ont un
nombre de composants tres limité, et sont toujours de la méme nature : il s'agit d'une source active
(courant ou tension), qui excite un circuit R-L-C passif. La source active représente l'action des
semiconducteurs en commutation, et le circuit R-L-C représente la réaction de l'ensemble de la
connectique et des autres composants passifs a la commutation.

Les deux différents modeles de perturbations conduites ont déja largement été traités dans la littérature
[115, Nav, tSche], et seront complétés ici par l'inclusion d'un modéle quantitatif de la connectique.
De plus, le modele des perturbations de Mode Commun sera amélioré par l'inclusion de I'effet de la
surtension du MOSFET a l'ouverture, et des oscillations qui en découlent.

Les résultats de ce paragraphe dépasseront de loin la simple étude des perturbations conduites, mais
pourront étre utilisés dans une phase de conception technologique pour augmenter la durée de vie des

équipements, en maitrisant ces surtensions. C'est par ce point que nous allons commencer.
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4.2 Calcul de la surtension d'un MOSFET a l'ouverture

Dans une cellule de commutation, une surtension est produite a chaque fois que l'interrupteur
s'ouvre, suivi d'une phase oscillatoire, a cause de l'interaction de l'interrupteur avec l'environnement
électromagnétique. Cette oscillation fait intervenir la capacité drain-source Cygs €t l'inductance totale
de la maille de puissance. La fréquence des oscillations produite a 'ouverture est déterminée par
®=-—L_— L'inductance L est la somme des inductances de la maille y compris l'inductance série

(ESL) du modele de 1a capacité de filtrage. Autrement dit, l'inductance en jeu est l'inductance totale de

la cellule de commutation.

L'oscillation peut endommager le composant, et génere des perturbations de Mode Commun. Ces
problémes s'aggravent avec la montée de la vitesse de commutation (dI/dt).

Le MOSFET étudié fait partie d'un hacheur série, dont la connectique a été modélisée avec InCa. Le
but est d'obtenir une expression analytique de la surtension en fonction d'importants parametres telle
que l'amplitude du courant, le temps de commutation, les caractéristiques du MOSFET employé et
l'inductance équivalente de la cellule de commutation. On s'est donc astreint a utiliser des modeles de
connectique et de MOSFET trés simples. Cependant, ces modeles sont suffisamment élaborés pour
pouvoir tenir compte de ces paramétres. L'association de ces deux modeles améne a un circuit
équivalent du processus d'ouverture, qui permet de trouver analytiquement une expression pour la

surtension, tant a l'intérieur qu'a l'extérieur du boitier du MOSFET.

4.2.1 Modele inductif simple de 1'environnement

Notre but est d'avoir une structure avec une inductance de maille précise. Pour cette raison, on a
choisi une structure simple a modéliser (pistes droites), sur circuit imprimé. Grace a une capacité de
découplage, connectée en parall¢le avec le condensateur de filtrage, nous n'avons pas le probléme de
la modélisation de ce dernier.

Un hacheur série a été construit, dont le circuit imprimé est montré sur la figure 4.1. Le schéma

€lectrique et les valeurs employées sont montrés sur la figure 4.2
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Fig. 4.1 : Circuit imprimé du hacheur (longueur Fig. 4.2 : Circuit électrique du hacheur

de la piste supérieur : 9 cm, largeur : 1 cm

Plan de masse a 1,5 mm)

Si l'on veut obtenir une expression simple, le modele de la connectique ne doit comprendre que 2 ou
3 composants. Si chaque conducteur est modélisé par un circuit électrique équivalent du type PEEC,
le nombre de composants devient vite trop grand, méme si on néglige toutes les inductances et
capacités mutuelles partielles. Or, la commutation du MOSFET a l'ouverture peut étre considérée
comme un phénomene de puissance essentiellement. Les courants de mode commun ne sont alors que
de faibles courants de "fuites", répartis sur I'ensemble de la surface des pistes. Le modele applicable a
l'ouverture du MOSFET devient alors simplement un modele de Mode Différentiel, et comme on le
verra, on peut mettre en série toutes les inductances partielles des conducteurs constituant la maille de
puissance. La mise en série doit étre faite en tenant compte des couplages par mutuelles partielles. On
obtient alors une inductance qui est 'inductance de la maille de commutation (chapitre 2).

Afin de pouvoir comparer la surtension produite a l'extérieur du boitier du MOSFET avec des
mesures, il est nécessaire de distinguer les inductance des pattes (Lp et Lg) de I'inductance du circuit
imprimé. Ces inductances ont été évaluées séparément. Les couplages par inductance mutuelle entre
les pattes et les pistes du circuit imprimé ont été négligés, car ils sont trés faibles devant les valeurs
des inductances partielles en jeu.

Les valeurs des inductances partielles des pattes dépendent fortement de la distance entre le boitier et
I'endroit ou la patte est soudé€ sur le circuit imprimé ; en fait la longueur de patte a prendre en compte
avec InCa, est la distance de la patte qui est "électriquement active". En tenant compte de cette

consigne, on trouve les valeurs suivantes :
Ldrain = 5 nH, Lsource = 15 nH [122], Lsnope=Lkatnope=10 nH.
Dans la figure 4.3, on voit le circuit électrique équivalent du circuit imprimé de la figure 4.1, obtenu

par InCa. La cellule de commutation est représentée en gris (sur la figure 4.1), alors que les parties

noires ne sont pas modélisées, faisant partie de la charge.
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Fig. 4.3 : Circuit équivalent inductif du circuit imprimé

En associant les selfs et les mutuelles inductances partielles, on a trouvé pour l'inductance de
I'ensemble des pistes du circuit imprimé (sans les inductances de pattes des semiconducteurs) :
Lboucle = 22.2 nH.

4.2.2 Modele de l'ensemble MOSFET-DIODE

On souhaite associer un modele a la fois simple et pertinent de I'ensemble MOSFET/DIODE au
modele de la connectique. Pour cela, on doit d'abord comprendre le processus de l'ouverture du
MOSEFET. Ce sujet a été largement traité dans la littérature [Gran, MOS6,14] et ne sera pas traité en
détail ici.

A l'ouverture, le MOSFET peut €tre représenté par une série de circuits équivalents (a topologie
variable), qui font intervenir un grand nombre de parameétres technologiques et électriques. Il est
impossible d'en déduire une expression analytique simple, car les différentes phases d'opération par
lesquelles le MOSFET passe, nécessitent la résolution d'équations différentielles, dont les conditions
initiales dépendent des phases précédentes.

La solution proposée ici consiste a ne retenir que le modele équivalent de la dernieére phase de
I'ouverture du MOSFET. En effet, c'est durant cette phase que la surtension est engendrée, puisque le
courant drain commence a varier.

Cette phase débute quand la tension drain-source a atteint la tension d'alimentation (ici 150V), et que
la diode peut conduire. La mise en conduction de la diode s'accompagne d'un phénomeéne de

recouvrement direct qui n'est pas tres important dans notre application.

Contrairement aux phases précédentes ou la carte de commande intervenait, dans cette derniére phase,

l'annulation du courant du drain est principalement gouvernée par l'inductance parasite de la maille de

108



Chapitre 4 : Modélisation CEM du Hacheur Série

commutation. Cette derniere €tant tres faible, la commutation du courant peut se faire en = 15 ns.

Dans la figure 4.4, on voit les formes d'ondes typiques d'un MOSFET a l'ouverture.

iy
5 : i id.mes (A) I
- 6

Vds,sim (V)
»
(v} wrs'uimspy

Y, QAU S SO ST U B A 0 O AU IR DU S SN EDAE E U AU Y
1,42 10* 1,43 10* 1,44 10 1,45 10° 1,46 10 1,47 10 1,48 10 1,49 10°
temps,sim (3}

Fig. 4.4 : Tension drain-source Vpg et courant drain Ip a l'ouverture

Une fois que le MOSFET s'est ouvert, la commutation de courant aura excité un circuit R-L-C, dont
l'inductance L est constituée par l'inductance de la maille de puissance, la résistance R par la totalité
des effets résistifs, et la capacité C par la capacité entre drain et source, Cqgs. La forme d'onde est une
sinusoide amortie, avec la seule exception que la premiere créte de l'oscillation (surtension maximale)
dépasse un peu la valeur a laquelle semble se conformer les autres crétes. La fréquence des
oscillations est la méme pour la totalité de la phase qui suit a la surtension. Ceci s'explique par le fait
que la valeur de la capacité Cygs est stable pour de fortes valeurs de la tension drain-source. En fait,
pour tous les MOSFETS employés dans cette these (IRFP250 et IRFP450), les données
constructeurs indiquent que la valeur de Cqss ne varie presque plus au-dela de Vps = 25 V. Pour
toutes ces raisons, a I'ouverture du MOSFET, ce composant a été représenté par le circuit €électrique

€quivalent suivant, la diode passante étant remplacée par un court-circuit.

LD
Drain YYYL
Coss —— lo A
VDS | 0A
o [
Tsink
LS
Source N

Fig. 4.5 : Modele de l'ensemble MOSFET-Diode 2 l'ouverture

Dans ce modele, la commutation de courant est représentée par une source de courant dont la valeur
initiale est le courant de charge et la valeur finale zéro. Le temps de chute de courant correspond au
temps mesur€, et dépend entre-autres de I'inductance de maille. En paralléle avec la source de courant

se trouve une capacité qui correspond a la capacité Cygss. En série avec cette capacité se trouve une
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résistance Rp, qui représente l'ensemble des effets résistifs, a l'exception des résistances des

conducteurs qui sont déja comprises dans la résistance de boucle Rygycle-

4.2.3 Déduction d'une expression analytique de la surtension

En combinant les modeles de la connectique et de la commutation, on obtient le circuit suivant, qui

représente la derniere phase de I'ouverture du MOSFET.

LA LK Lioop  Rioop LD
JW\_[YYH_W
Coss — lo A
Y T\
o [
Tsink
Ls
YY)

Fig. 4.6 : Modele de 1'ouverture du MOSFET

Apres 1'établissement de la tension d'alimentation aux bornes du MOSFET, la capacité Cygg est
chargée, et la diminution du courant de drain commence. L'ensemble MOSFET-DIODE est connecté
aux capacités de filtrage a travers l'inductance et la résistance de maille. Le courant de drain décroit
_ Iy

sink'

temps de commutation. La valeur de Coygs peut étre obtenu a partir de données constructeur, et la

linéairement avec une pente - , environ, Ig étant 'amplitude du courant commuté et Tgjnk le

valeur de l'inductance de maille avec InCa. La résistance Rjoop et l'inductance Ljgop représentent les
pistes du circuit imprimé. L'ensemble des deux condensateurs est représenté par une source de

tension.

La valeur de Rp est de 1 a 2 €, et est nécessaire pour obtenir le bon facteur d'amortissement. Cette
valeur, relativement importante, n'est pas due aux connexions puisque les résistances des pistes et des
pattes de semiconducteurs sont comprises dans Rjoop (en tenant compte de l'effet de peau) et les
résistances série de la diode et du condensateur de découplage sont = 100 m €2 chacune.

L'hypotheése la plus vraisemblable serait la résistance équivalente de rayonnement [Goe].

Puisque on n'est pas encore en mesure de quantifier ce phénomeéne, on a choisi la valeur de Ry pour
DD

avoir une bonne correspondance entre les facteurs d'amortissement calculés et mesurés.

A partir du schéma électrique de la figure 4.6, on peut déduire une expression pour la surtension

interne (aux bornes des connexions de drain et source de la puce) du MOSFET V'ps(s). La source
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de courant est décrite par la somme de deux rampes, une qui commence a t=0 et une autre de sens

opposé qui commence a t=Tgink.

2 [1 + RoC 5]
Tsink CS(52 +%S+L)

LC

MOop ) _ R1oop Tsink }
Ls L

AVbs(s) =

. [(1 —e Tsink X 1+

Dans cette expression, L=Ljoop+La+LK+Lp+Ls, R=R+Rp, R=Rjgop+Rc, C=Copss (sous forte
tension), Tgink est le temps de commutation du courant, et s est l'opérateur de Laplace.

Pour des valeurs pratiques, cette expression peut étre simplifiée en négligeant les deux derniers
termes. Le terme RjoopTsink/L est trés faible devant 1. Le terme (1+Rjoop/L.s) représente une
constante de temps (6000 ns) largement supérieure a la durée de la commutation (13 ns), et peut

donc étre remplacé par 1. On trouve alors :

Io 1 )
” 1- e Tsink
AVDS(s) = e for D [ ]
LC

Dans cette expression on peut reconnaitre les réponses classiques a 1'échelon d'un systeme du
deuxieme ordre. Le premier échelon est appliqué a t=0 et le deuxiéme a t=Tgjpk, a la fin de la
commutation de courant. Dans la pratique, on a observé que la surtension maximale est produite avant
I'annulation complete du courant. Ceci permet de négliger la deuxieme réponse a l'échelon lorsqu'on
cherche a trouver l'instant de la surtension maximale. Si l'on ne retient que la premiére partie de

I'expression, que 1'on multiplie ensuite par s, on obtient :

U 1
$AYes TsinkC 2, Reg 1
L LC
En utilisant l'identité : df(t)/dt < s.F(S) - f(0*), on peut trouver les instants pour lesquels la dérivée
de la surtension s'annule. On sait que le premier instant correspond a la surtension maximale. Pour
trouver la valeur de f(0*) (=V'pg(t=0%)), on utilise le théoréme de la valeur initiale.
Une expression temporelle pour la dérivée de AV'pg(t) peut étre trouvée par transformation de
Laplace inverse de I'expression de s.AVpgs(s) [Dor]. L'expression ainsi obtenue représente un sinus

amorti

, oo 2
L {s AVps(s)} = Kedttsin (1) e 3 )t

Pour l'instant de la surtension maximale, on trouve alors :
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T
1 Rr
\/L—c‘ el

L'expression recherchée de la surtension maximale peut étre trouvée par transformation de Laplace

Tpeak =

inverse de AV'Ds(s).

Pour pouvoir comparer les résultats obtenues par l'expression analytique avec des mesures, il faut
encore déduire une expression pour la surtension a l'extérieur du boftier, a l'endroit ol les pattes
touchent le circuit imprimé. Dans ce but, 1'inductance de maille L est séparée en deux parties : une
partie comprenant l'inductance des pistes et des pattes de la diode et une partie comprenant les
inductances de drain et source. On trouve alors l'expression suivante pour la surtension externe du
MOSFET :

+ +
AVDS(S) _ Lioop+ La+ Ik Io [1+ RpC S]
L Tsink CS(SZ +-&S+—-l—)
L LC
ink Rioo Riocop Tsink
da=es Tsink 1+ PN\ _ P }
{( X s L

L'expression recherchée de la surtension externe maximale, comparable avec des mesures, est trouvée
en effectuant les mémes simplifications que pour la surtension interne, et en effectuant une

transformation de Laplace inverse :

Io (Lioop+ L4+ Lk)
Tsink

AVDS(Tpeak) =

4 1= 1 e_gonpeakSin(COo 1—4:2 Tpeak +/)

ety = arccos({).

La valeur de Cgygs d'un IRFP450 sous forte tension est trouvée a partir de données constructeur, et

vaut : Cyss=105 pF. Les autres parametres sont donnés sur le tableau suivant.

MOS Coss L]oop Ldrain | Lsource | Lanode Lgar Rp Rloop Tsink Iy
IRFP450 | 10S pF {222 nH |{ 5SnH | I5nH | 10nH [ 10nH | 1.75Q {10.2mQ | 13ns |45 A

La surtension calculée est de AVps(T,.) = 27.5 V et la surtension mesurée est de
AVDS mesure = 28 V (figure 4.7). La fréquence d'oscillation calculée est de f = 63 MHz et la

fréquence mesurée est de f = 64 MHz.

112



Chapitre 4 : Modélisation CEM du Hacheur Série

On voit une bonne correspondance entre les deux. Cependant, il est a noter qu'on a adapté la valeur

de Rp pour avoir le bon facteur d'amortissement. Pour vérifier 'expression trouvée, on l'a également
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Fig. 4.7 : Surtension a l'ouverture du MOS : calcul et mesure

appliquée a d'autres cas. Les résultats sont montrés dans le tableau suivant :

MOSFET Technologie Capacité de Surtension Surtension
Découplage mesurée (V) calculée (V)
IRFP 450 CI oui 28 27.5
IRFP 250 CI non 24 26
IRFP 250 CI oul 13 14
IRFP 250 SMI non 17 18
JRFP 250 SMI oui 8 12

Les mesures avec le IRFP250 ont été effectuées sur le hacheur sur circuit imprimé du chapitre 3.

L'amplitude du courant commuté est 8A dans ce cas. Les parametres sont données dans le tableau

suivant.
IMOS Coss Lloop Ldrain Lsource Lanode Lkathode RD Tsink
IRFP250 [241 pF 37.8 nH (3.7nH (13.2nH }5.9 nH 3.7nH R.25Q 25 ns

La surtension calculée est de AVps(T,.,)= 26 V et la surtension mesurée est de
AV DS mesure = 24.4 V. La fréquence d'oscillation calculée est de f =40.8 MHz et la fréquence
mesurée est de f =40 MHz. La résistance Ry=2.25 €, au lieu de R,=1.75 Q, car on a ajouté

la résistance série du modele du condensateur de filtrage (0,5 €2).

La surtension dans le cas du méme hacheur, mais avec une capacité de découplage a également été

traitée. L'inductance de maille a alors fortement diminué, car I'inductance du condensateur de filtrage
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(12 nH) n'intervient plus, ainsi qu'une partie des pistes. La surtension calculée (14 V) est un peu
supérieure a celle mesurée (13 V), mais la correspondance reste bonne.

Le cas du hacheur sur SMI pose un probléme, car dans ce cas Cqgg n'est plus la capacité dominante
dans la maille de puissance ; les capacités parasites des pistes sont du méme ordre de grandeur, et
interviennent dans l'oscillation produite a l'ouverture. Néanmoins, la surtension calculée (18 V) est
tres proche de la mesure (17 V). La fréquence d'oscillation calculée est de f =155 MHz et la
fréquence mesurée est de f =40 MHz. La différence entre les deux fréquences indique que la
capacité en jeu n'est pas uniquement Cyss (241 pF), car pour avoir f =40 MHz, il faut avoir une
capacité effective de 400 pF.

Finalement, on a appliqué la formule au cas du SMI avec capacité de découplage, caractérisé par une
trés faible inductance de maille (Ljoop < 2 nH). La surtension calculée est toujours un peu supérieure a

celle mesurée, mais reste proche cependant.

Avec l'expression obtenue, on peut non seulement calculer la surtension du MOSFET a I'ouverture,
mais également analyser l'influence de certains parametres, telle que la vitesse de commutation et
I'inductance de maille. Dans les figures 4.8 et 4.9, on voit la surtension en fonction de l'inductance de

maille et du temps de commutation pour deux cas, et les points de mesure (fig. 4.9).

Surtension en fonction de L, "0~ = IRFP450, *x*aIRFP250 Surtension en fonction de Tsink : IRFP250 ("x7) et tAFP450 ("07)
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Fig. 4.8 : Surtension en fonction de Fig. 4.9 : Surtension en fonction du
I'inductance de maille (dI/dt fixe) temps de commutation

On vérifie que la surtension augmente avec une inductance de maille croissante, et avec un temps de
commutation décroissant. Cependant, lors du calcul de la surtension en fonction de I'inductance de
maille (figure 4.8), on a supposé que le temps de commutation ne varie pas lorsque l'inductance de
maille varie. En réalité ces deux grandeurs ne sont pas indépendantes ; le temps de commutation
diminue légerement lorsque l'inductance de maille diminue. En outre, dans la pratique, il n'est pas
facile de maitriser le dI/dt . Il est plus intéressant d'étudier la surtension en fonction de la résistance de
grille pour une inductance de maille et un niveau de courant commuté fixe. Il est également intéressant
de voir comment évolue la surtension en fonction de l'inductance de maille, sans imposer le dI/dt .

Dans des travaux effectués au laboratoire [tMeri], une expression a été déduite pour le dI/dt en

fonction d'importants parametres technologiques telle que l'inductance de maille, la résistance de
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grille, I'amplitude du courant commuté et les parametres propres du MOSFET. Cette expression

s'écrit :
dl__ [2LVTH
dt RyCrsd

Dans cette expression I, est le niveau du courant commuté, Vry est la tension de seuil du MOSFET,
Rg est la résistance de grille, Crss est la capacité entre grille et drain avec source et grille connectées, et
L est l'inductance de maille. Pour un IRFP 450, on trouve : Vg = 3.8 V et Css = 340 pF.

On peut mettre cette expression 2 la place de Io/Tsink dans l'expression développée pour la surtension.
Dans la figure 4.10, on voit le niveau de la surtension en fonction de la résistance de grille, pour une
inductance de maille fixe de L = 62.2 nH, et dans la figure 4.11 la surtension (trait continu) en
fonction de I'inductance de maille L pour une résistance de grille fixe Rg= 10 £2, en tenant compte de
la variation du dI/dt en fonction de L.

Surtension externe 4 | ouverture du MOSFET : L=62 nH
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Fig. 4.10 : Surtension en fonction de Rg Fig. 4.11 : Surtension en fonction de L

Dans la figure 4.10, on voit que pour de faibles valeurs de Rg, la surtension est trés sensible a ce
parameétre. En comparant les figures 4.8 et 4.11, on voit que la prise en compte de la variation du
temps de commutation en fonction de l'inductance de maille (fig. 4.11), change légérement l'allure de
la courbe ; I'augmentation de la surtension dans ce cas est un peu plus faible, car la commutation sera
ralentie par l'augmentation de I'inductance de maille.

Il est & noter que l'expression du dI/dt est une approximation, qui ne permet pas d'obtenir le méme
dl/dt que la mesure pour les parametres employés. En fait, pour une résistance de grille R;=10 Q, le
dI/dt modélisé est plus grand qu'en réalité (Tsinx = 13 ns en mesure au lieu de 9 ns avec
I'expression analytique utilisée dans le cas du dI/dt du IRFP 450).

Pour le cas du IRFP 250, le dI/dt calculé est beaucoup trop grand. De ce fait, la surtension calculée
est également beaucoup trop grande, surtout pour des fortes valeurs de I'inductance de maille. Dans le
tableau suivant, on voit les différences entre le dI/dt mesuré et calculé.
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MOSFET Crss Io dI/dt mesuré dl/dt calculé
(AJus) (Alps)

IRFP 450 340 pF 45 346 403

IRFP 250 250 pF 8 348 616

En conclusion, la formule explicitant la surtension développée semble d'une précision respectable.
Toutefois, elle nécessite plus particulierement la connaissance de 2 parameétres Tgipk et Rp.
L'évaluation de Tsink peut étre approchée par la formule de [tMeri], qui ne I'estime pas toujours tres
bien.

Quant a Rp, sa valeur est déterminée empiriquement, et ne s'appliquerait pas nécessairement a tous

les convertisseurs. Nous avons donc évalué la sensibilité de la formule a ce parameétre (figure 4.12).
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Fig. 4.12 : Surtension en fonction de Rp

L'évolution de la surtension est relativement peu sensible au parametre Rp, dont la valeur ne sera pas
nécessairement critique.

Il est également intéressant de comparer les surtensions produites a 'extérieur et a l'intérieur du
boitier du MOSFET (fig. 4.13). Pour éviter des erreurs, on a calculé le dI/dt a partir des mesures,
comme au début du paragraphe. On voit que dans le cas étudié, la surtension interne du MOSFET est
supérieure a la surtension externe (mesurée aux pattes du MOSFET). Ceci indique que lorsque l'on
cherche a dimensionner le convertisseur en respectant la surtension maximale admissible du
MOSFET, on peut étre amené a prendre en compte la connectique entre la puce du MOSFET et le

point de contact avec le circuit dont il fait partie.

116



Chapitre 4 : Modélisation CEM du Hacheur Série

Surtension inteme "o” et externe ™" A | cuverture du MOSFET
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Fig. 4.13 : Surtension externe et interne du MOS
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4.3.Calcul des spectres des perturbations conduites

Dans ce paragraphe, nous allons utiliser les connaissances apportées par 1'exploitation des simulations
fines. Nous nous basons sur les formes d'ondes obtenues en simulation du hacheur série sans
capacité de découplage, réalisé sur circuit imprimé. Notre approche consiste en 1'élaboration de deux
modeles indépendants, 1'un pour le Mode Commun et 'autre pour le Mode Différentiel. Cependant,

par rapport aux modeles classiques [tSche,Nav], nous proposons deux améliorations.

La premiere consiste en l'intégration de l'inductance de la connectique dans les chemins de

propagation des deux modéles.

La deuxiéme amélioration consiste en l'inclusion des effets de la surtension a l'ouverture dans le
modele des perturbations de Mode Commun. Ce modele rend donc compte d'un couplage Mode
Différentiel - Mode Commun, ce que ne permet pas 1'approche classique "point milieu".

En effet, cette derniére suppose que le niveau des perturbations de Mode Commun est indépendant
des phénomenes liés a la génération des perturbations de Mode Différentiel. En réalité, il y a une
interaction entre les deux mécanismes de génération des perturbations. En particulier a I'ouverture du
MOSFET, la surtension et la phase d'oscillation qui suit, générent des perturbations de Mode
Commun a travers les capacités parasites. Afin de maintenir les circuits équivalents des perturbations
de MC et de MD électriquement indépendants, nous avons modifié la source excitatrice du modéle du
Mode Commun en ajoutant un modele de la surtension produite a l'ouverture.

L'interaction des perturbations des deux modes & la fermeture du MOSFET n'a pas été étudiée ici ;
d'une part, parce que la fréquer ce des oscillations produites (f > 100 MHz) dépasse la gamme de
fréquences des perturbations conduites traitée ici (150 kHz-50 MHz), et d'autre part parce que
I'imprécision des modeles de semiconducteurs (= 15 ns 2 la fermeture) est trop grande par rapport a la

fréquence de ces oscillations.

4.3.1 Modélisation de la commutation par une source active

Dans ce paragraphe, nous allons justifier I'approche qui consiste a remplacer un semiconducteur par
une source de courant ou de tension. Pour 'étude spectrale des perturbations conduites, il convient de
représenter l'ensemble des actions liées a la commutation par une seule source active. D'une part
parce que, ainsi, les modeles resteront simples et pourront se préter a l'obtention de régles de
conception (simulation "inverse"). D'autre part parce que les spectres des perturbations de MC et de
MD peuvent étre obtenus par simple addition des spectres des sources aux réponses fréquentielles des
filtres passifs, constitués par la connectique, les composants passifs et le RSIL. Dans le cas d'étude
du Mode Différentiel, le semiconducteur est représenté par une source de courant, et dans le cas du

mode commun, il est représenté par une source de tension.
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4.3.1.1 Modélisation de la commutation par une_source de tension

Les signaux de mode commun se propagent sur les deux pistes d'alimentation du hacheur dans la
méme direction et empruntent la terre électrique ou physique comme chemin de retour. Concernant
notre magquette, la seule terre sera la terre électrique constituée par le radiateur.

Dans notre cas, l'impédance du chemin de retour est constituée par le RSIL et la connectique. Les
capacités parasites des conducteurs du hacheur sont réparties tout le long du céblage du montage et
permettent au courant de mode commun de s'établir. Elles seront modélisées par plusieurs capacités

équivalentes, selon la méthode PEEC. Ainsi, la topologie de la figure 4.14 est obtenue.

—l Cks
] Cec
#l Cor
'I CSo

Ctittrage

Fig. 4.14 : Topologie du hacheur pour l'étude du Mode Commun

Pour qu'il y ait circulation d'un courant de Mode Commun, il faut une tension excitatrice. La
représentation des diverses variations de tension par une source de tension parfaite (impédance
dynamique nulle), se justifie par le fait que les principaux obstacles que les courants de Mode
Commun rencontrent sur leur chemin vers le RSIL sont les impédances des inductances et résistances

parasites des pistes et des pattes des semiconducteurs.

4.3.1.2 Modélisation _de la _commutation par une_source de courant

Lorsqu'on veut établir un modele de la génération du Mode Différentiel, il convient de modéliser la
commutation par une source de courant. Le chemin de propagation sollicité par les perturbations de
mode différentiel consiste simplement en un circuit de puissance connecté au RSIL [tSche]. Dans la

figure 4.15, on voit la topologie du hacheur vis-a-vis des perturbations de Mode Différentiel.
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Fig. 4.15 : Topologie du hacheur pour 1'étude du Mode Différentiel

Les perturbations de mode différentiel ne peuvent étre générées que lorsqu'il y a des variations de
tension a l'entrée du convertisseur entre les pistes @ et le -. Or, dans le cas idéal (C --> o), pas
d'inductance/résistance série), le courant différentiel Igjf est entierement fourni par la capacité de
filtrage (ou de découplage Cdec). Dans ce cas, les capacités du RSIL ne subissent aucune variation de
tension, et les perturbations de Mode Différentiel sont absentes.

Malheureusement, en réalité les capacités du RSIL sont parcourues par un courant de Mode

Différentiel pour deux raisons.

Premiérement, la valeur de ce condensateur (47 pF) n'est p -s suffisamment grande devant le niveau
de courant demandé et 1a période de hachage. Si I'on suppose que ce condensateur fournit un courant
constant de 4 A pendant un temps 8.T=0.5 10e-6 s, on trouve que la tension du condensateur varie de
AVc=1/C *4*§.T=400 mV environ.

Deuxiemement, 1'inductance et la résistance série du condensateur de filtrage sont relativement
importants, d@ a la technologie employée. Il y a donc une variation de tension aux bornes de la
capacité de filtrage, qui donne lieu a un courant de Mode Différentiel (Ipmp). Les deux phénomenes
engendrent des ondulations de tensions aux bornes du condensateur de filtrage qui se propagent

presque sans atténuation vers le RSIL, en provoquant une tension de mode différentiel.

Au niveau de la modélisation, le bras en commutation sera remplacé par une source de courant en
créneaux [tSche], ce qui rend inutile la prise en compte des inductances entre ce bras et le
condensateur de découplage.

Les demandes périodiques de courant par le convertisseur vont se répartir selon la maniere décrite

dans le § 3.5.1 si une capacité de découplage est présente.
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- 4.3.2 Modéle des perturbations de mode commun

4.3.2.1 Modéle des perturbations de Mode Commun_3 l'ouverture du MOSFET

Notre point de départ est le modele classique du point milieu. Il consiste en la représentation de
I'ouverture du MOSFET par une source de tension qui génere des courants de Mode Commun a
travers la seule capacité du point milieu : Cpy (Fig. 4.16).

Dans ce modele, on a associé les inductances des pistes qui se trouvent en série (voir figure 3.10a du
§3.2.3), en tenant compte des inductances mutuelles. Les résistances de pistes sont faibles devant
l'impédance des inductances dans la gamme de fréquences a laquelle nous nous intéressons ;
I'impédance des pistes est dominée par l'inductance plutdt que par la résistance, d'autant plus qu'il y a
50 Q en série dans le circuit provenant du RSIL. La capacité du point milieu comprend les capacités

reliées a ce point : Canode, Chrains €t Cpo, 12 capacité de la piste centrale (voir chapitre 3).
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Lp2+Lp3 Lpa+Lps+Llpis

Fig. 4.16 : Modele de Mode Commun "point milieu"

Pendant la premicre phase de l'ouverture du MOSFET, la tension croit de O V jusqu'a = 120 V. Ce
n'est qu'a partir du moment ol la surtension est produite que la diode commence a conduire. C'est
pourquoi dans l'approche par "point milieu", on considére que la principale partie du courant de Mode
Commun traverse le chemin qui passe par le MOSFET, plutt que le chemin qui passe par la diode
dont le comportement a I'état bloqué est celui d'une capacité de tres faible valeur.
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Par conséquent, on peut enlever la partie du circuit qui comprend Lpe, La, LK, Lp10, Lpi1, et Lp17
(Fig. 4.17). En regroupant toutes les inductances en série en une seule inductance, et en déplagant la
source excitatrice vers le centre du montage, on obtient le modele suivant :
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Fig. 4.17 : Mod¢le de Mode Commun (2 droite) pour la premiére phase de 'ouverture.

Le modele (a droite) a ét€ obtenu par extraction des inductances qui sont parcourues par le courant de
Mode commun (reliées par des traits épais dans la figure de gauche). Dans ce modéle, on observe une
source de tension V| (=Vpg), qui pilote un circuit R-L-C passif. Les divers €léments de ce circuit sont

donnés dans le tableau suivant :
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[GRANDEUR Eléments partiels en jeu [VALEUR
L oM Lp10+LD+Ls+Lpa+Lps+Lp 18+ vig 23,0 nH
Cpm CpR+Cas+Cpo 47,8 pF
RpM R,12+RpD+Rs+Rp4+Rp5+Rp18+Ryig 15,4 mQ
1BV el 14+ p33+0po+Lp3 5,2 nH
LMC2 Lp16+Lp15+lpg+Loo+Lp13+Lp3o+LEST 28,2 nH
RmMC1 Rp14+Rp33+Rp0+Rp3 7,1 mQ
Rmc2 Rp16+Rp15+Rpg+Rpo+Rp13+Rp23+RESL 295 mQ

Parametres du modele de MC du hacheur sur Circuit Imprimé : Phase 1

On voit que le modele de la capacité électrochimique joue un réle prépondérant dans le modele du
Mode Commun ( Lycz et Rmcz sont beaucoup plus grandes que Lycr et Rvct), ce qui induira un

déséquilibre dans le courant de mode commun.

En ce qui concerne la deuxi¢me phase, la phase oscillatoire, les effets de ces oscillations se
répercutent non pas seulement sur les capacités parasites du point milieu, mais sur foufes celles de la
maquette.

Nous avons vu au chapitre 3 que -moyennant certaines considérations - les capacités a prendre en
compte étaient celles correspondant aux parties asymétriques du convertisseur. Il s'agit de Cpg, Cs,,
Cas Cks, Cp9~

Cette constatation - due a la symétrie de la maquette- nous a servi a simplifier le modele, mais ne serait
pas remise en cause si une telle hypothese ne pouvait étre faite. A ce moment, c'est le schéma de la

figure 4.17 (a gauche), complété avec les autres capacités, qui devrait étre pris en compte.

11 est alors possible de représenter la génération des courants de Mode Commun pendant cette phase
par une capacité équivalente unique. Cette capacité est donc seulement valable pendant la phase
d'oscillation apres l'ouverture et se calcule comme : C'pM = Cpr-Cgo+Cast+Cks+Cpo. Il est a noter que
dans cette approche il est sous-entendu que le dV/dt est a peu pres identique aux bornes des capacités
mentionnées. En réalité, le dV/dt des pistes sur le bus négatif est un peu plus élevé que celui des

pistes en haut. De ce fait, la compensation n'est pas parfaite.

Pendant cette phase, une partie des courants de Mode Commun va passer par le chemin de la diode
plutot que par le MOSFET, parce que le MOSFET est bloqué et la diode conduit. On peut en déduire
un schéma électrique, tres semblable au précédent. 11 suffit de remplacer les inductances du chemin du
MOSFET par celles du chemin de la diode (voir fig.4.17). On obtient alors le schéma de la
figure 4.18.
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Fig. 4.18 : Modele de Mode Commun pour la deuxieme phase de 1'ouverture.

Contrairement au modele de la premiére phase de 'ouverture (Fig.4.17), le chemin traversant la diode
(La, Lk, Lp6, Lp10, Lp11, et Lp17) fait partie du modele, et le chemin passant par le MOSFET ( Lp12,
Lp, Ls, Lp1s, Lps et Lpa) n'y est plus.

La source excitatrice V7 ne représente que la surtension, et est modélisée par les deux sinus amortis
qui représentent la forme d'onde de V4s produite a l'ouverture (voir §4.2.3). Les perturbations de
Mode Commun sont générées par l'effet qu'a la surtension sur la capacité équivalente : C'ppg.. Dans
le tableau ci-dessous, on voit les divers éléments du circuit de MC valable pour la deuxiéme phase de

I'ouverture. La résistance série de la diode en état de conduction vaut : Rggr piode=100 m€2.

GRANDEUR Eléments partiels en jeu VALEUR
L'ym Lpg+LA+LKk+Lp17+lp114Lp10+vis 17.9 nH
C'om CpR-Cso+Cpo+ Cas + Cks 30.2 pF
Rpm Rp6+RsérDiodetRA+Rp17+Rp11+Rp10+Rvis 116 mQ
L'mc Lp3+Lpo+Llpiatlp3s+lois+hpietlselc 27.8 nH
L'Mc2 LpotLpg+lp13+lp32 5.6 nH
R'MC] Rp3+Rpo+Rp14+Rp33+Rp15+Rp16+Rs el 294.4 mQ
R'Mc2 Rpg+Rp9+Rp13+Rp32 7.9 mQ

Parametres du modele de MC du hacheur sur Circuit Imprimé : Phase 2
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Pour trouver les parametres de la source excitatrice, on invoque les résultats du paragraphe 4.2.3 sur

la surtension du MOSFET. On avait trouvé que la surtension s'exprime de la maniere suivante :

o 2 .
Va(t) = k €5 tsin (q/i-zR—Lt) )t=ke* sin (B 1)

Les facteurs a (le facteur d'amortissement) et |3 (1a pulsation des oscillations) peuvent étre calculés en
prenant les valeurs correspondantes (voir chapitre 3). Le facteur k représente 1'amplitude de

I'enveloppe des oscillations, a 'extérieur du boitier. Sa valeur peut étre estimée en sachant que la

surtension se produit a t=T/4=m/2[3. A cet instant, la surtension s'écrit :

Vbs (t=—§-) —kel=25V

Le facteur k se calcule alors comme : k=25 e“z. Dans notre cas, on a : Cyss=241 pF, L= 64 nH,
Rp=2.25 Q (1,75 Q identifié initialement + 0,5 £ du condensateur du filtrage). Pour ces valeurs,
on trouve : & = 16.10e6 , $=251.33.10e6, et k=28 V. Apres l'extinction du courant de drain, un
deuxieéme sinus amorti s'ajoute au premier. Nous avons pris en compte cet effet lors de la

modélisation de la source excitatrice Va(t).

4.3.2.2 Modele _des perturbations de Mode Commun a la fermeture du MOSFET

Le modele des perturbations de Mode Commun a la fermeture du MOSFET est le méme que celui &
I'ouverture. La valeur de la capacité équivalente du point milieu dépend de nouveau du nombre de
capacités parasites dont le courant est en phase avec 1. dérivée de la tension Vpg (i=C.dV/dt). Pendant
la fermeture du MOSFET, cette tension décroit approximativement linéairement de 120 V 2 0 V.
Alors, 'approche du "point milieu" classique est valable et les seules capacités importantes sont Cpg,
Cas et Cpo (semelles anode/drain et piste centrale).

Comme on l'a vu dans le § 3.6.2, la fermeture du MOS commence par l'augmentation du courant
drain auquel s'ajoute le courant de recouvrement de la diode. Pendant cette phase (= 80 ns), la tension
Vps ne subit qu'une légere décroissance de 120 V jusqu'a 100 V due au L.dI/dt. Par conséquent, il
n'y a quasiment pas de perturbations de Mode Commun. A partir du moment ol le courant drain a
atteint sa valeur créte, la tension Vpg décroit en = 15 ns de 100 V jusqu'a = 0 V. Pendant que le
courant drain varie, il y a une interaction des modeéles de Mode Commun et de Mode Différentiel que
nous n'avons pas prise en compte.

Une fois que le courant de drain s'est stabilisé a 8A, les principales perturbations qui restent sont des

perturbations de Mode Commun.

La principale difficulté a la fermeture du MOSFET est que, contrairement a 1'ouverture, la
commutation en courant a lieu avant celle en tension. De ce fait, les oscillations engendrées par la
commutation en courant se superposent a la variation brutale de tension. Ainsi, les simplifications

effectuées pour l'ouverture (simplification comme celle effectuée pour passer de la figure 4.16 vers
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4.17) ne peuvent plus €tre envisagées. La seule solution pour prendre en compte le couplage mode
différentiel - mode commun, est alors la simulation harmonique du schéma complet pour obtenir sa
fonction de transfert vis a vis des oscillations.

Nous avons préféré conserver l'approche classique point milieu pour cette phase, dans la mesure ou
les oscillations a 'ouverture de la diode sont hors de la bande de fréquence étudiée (100 MHz).

La capacit€ du point milieu est alors uniquement constituée par CpR, Cso et Cpo.

4.3.3 Modele des perturbations de Mode Différentiel

Le modele des perturbations de mode différentiel est plus simple que le modele des perturbations de
Mode Commun ; un seul circuit électrique équivalent est utilisé a 'ouverture et a la fermeture. Comme
déja mentionné dans le § 4.1, ce circuit consiste en un circuit RLC passif, qui représente le chemin de
propagation, piloté par une source de courant, qui représente le courant en créneaux, demandé par le
hacheur. Pour modéliser le chemin de propagation, on inclut les inductances partielles des
conducteurs qui font partie de ce chemin. La valeur des inductances est obtenue en associant les
diverses inductances partielles. Le circuit RLC est excité par une source de courant dont I'allure est
fournie par la forme d'onde du courant de drain. L'allure du courant drain simulé correspond assez
bien aux mesures (§ 3.6.2). C'est pourquoi le niveau des perturbations de Mode Différentiel peut étre
trouvé a partir de résultats de simulations fines. Dans la figure 4.19, on voit le circuit utilisé pour les

perturbations de Mode Différentiel.
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Fig. 4.19 : Modele électrique des perturbations de Mode Différentiel

Comme déja mentionné dans le § 4.3.1.2, le modele consiste en une source de courant qui préleve
(ou débite) du courant de deux branches paralleles ; une branche constituée par le modele de la
capacité électrolyte et une branche qui représente le RSIL. Dans les deux branches, les inductances
séries de la connectique sont inclues. Les valeurs des composants sur la figure 4.19 ont été calculées

comme le montre le tableau ci-dessous.
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GRANDEUR Eléments partiels en jeu VALEUR
LMD1 Lpis+lpietls el 222nH
LMp2 Lpg+Lpot+Llpi13+lp3o+lpi4+lp33+lpo+ly3 112nH
RMDI1 Rp15+Rp16+Rs elc 287 mQ
Rmp?2 Rpg+Rpo+R13+Rp32+Rp14+Rp33+Rp0+Rp3 15 mQ

Parameétres du modele de MD du hacheur sur Circuit Imprimé

I.a source de courant est modélisée suivant le courant du drain et inclue l'influence du recouvrement
de la diode.

4.3.4 Analyse spectrale des perturbations conduites

Dans ce paragraphe, nous allons calculer les spectres des perturbations de mode différentiel et de
mode commun, ainsi que le spectre total des perturbations conduites. Pour cela, on va utiliser les

modeles fournis dans les paragraphes précédents.

a) Spectre des perturbations de Mode Commun

L'analyse du spectre de Mode Commun sera faite & partir des schémas électriques montrés dans les
figures 4.17 et 4.18.

La partie passive de ce modele se caractérise par deux fonctions de transfert différentes a cause des
deux valeurs de la capacité du point milieu, et deux chemins de propagation différents. La source de
tension se caractérise par 3 phases : la premiére phase comprend 1'évolution de la tension Vpg de 0 V
a 120 V pendant l'ouverture, la deuxiéme phase correspond a la génération de la surtension,
directement apres l'ouverture du MOS, et la derniere phase correspond a la décroissance de la tension
Vps de 120 V jusqu'a O V a la fermeture.

Pendant la premicre et la troisiéme phase, c'est la méme fonction de transfert qui s'applique. La
décomposition de la tension excitatrice en 2 parties est illustrée dans la figure 4.20.
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Fig. 4.20 : Décomposition de la tension Vpg en 2 parties

Pour une période de découpage, on peut écrire pour les tensions V(t), et Va(t) :

Vi(t) = éMQ.t.Ut) - M(t—tr)U(t-tr)-AMC.(Hl)U(t-t1)+M.(t—t2)U(t-t2)
t; t tr-1; tr-1;
Vao(t) = k[eot-t) sin ( B(t-t,). Ut-ty) - e 0t-teTamd sin ( B(t-t-Tsink))- Ut-tr-Tsink)]

Dans la premiere expression, Apc est 'amplitude de la tension d'alimentation (Vps=120 V), U(t) est
la fonction de Heaviside, t; est le temps de montée, et (tp-t]) le temps de chute. Dans la deuxiéme
expression, o, est le facteur d'amortissement, mentionnée dans le § 4.3.2.1, B est la pulsation de
I'oscillation produite a l'ouverture, et k est I'amplitude de l'enveloppe de la surtension. Ces trois

parameétres peuvent étre obtenus en utilisant I'expression pour la surtension déduite dans le § 4.2.3,
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ou par des mesures, comme c'est le cas ici. La transformée de Laplace de ces deux fonctions se

calcule d'une maniere classique, et on obtient :

Vi(p) = Aue. L[ 1-ept] - —AMTC—lz— [e-Pti-g-Pte]

tr p? (t2-t1) p
P
V = k.—————— [C'ptl’ - €'p(tr+ Tsink):I
2p) (p+OL)2+ B2

Pour trouver le spectre des perturbations de Mode Commun, il faut d'abord multiplier Vi(p) et V2(p)
par la fonction de transfert appropriée et ensuite les périodiser. Ce processus est illustré dans la
figure 4.21.

V1(p)
——p Hilp
+
IMc(p)
+
V2(p)
—p»  H2(p)

Fig. 4.21 : Courant de Mode Commun décomposé en 2 contributions

Les deux fonctions de transfert qui s'appliquent aux deux tensions excitatrices sont définies de la

maniére suivante :

~—

Hi(p) = Ivclp

, Cym=C
vex(p; pm=pm!
Imc(p
= C. =
H2(p) Vex(p) ’ pm Cpm2

Ainsi pour la tension de Mode Commun générée a la résistance inférieure du RSIL, on trouve :

Vmc(p) = Ryt [Vi(p)Hi(p)+V2(p)Ha(p)]

Le spectre de Mode Commun est trouvé par périodisation de cette derni¢re expression. Pour la valeur

créte du spectre unilatéral (période Tp), on peut écrire [tSche] :

oo

. \ ‘o
]VMC(J(Dn)[ = Z 2.| Cn I 6((0-(1)n) , Cp= MC'_IgO n)
n=1
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Dans cette expression, 0p = nWg = n.ff},—n.
0

Dans la figure 4.22, on voit le spectre de Mode Commun pour les valeurs suivantes : AMC=120,
t;=50 ns, t;=5.993 us, tp=6.003 ps, a=16.05 e6, B=251.3274 e6, k=28.

Spectre des perturbations de MC sur Circuit Imprimé

140 T

120

8

Modula {dBuV)

@®
o

80

10° 10 10
frequence (Hz}

Fig. 4.22 : Spectre des perturbations de Mode Commun

b) Spectre des perturbations de Mode Différentiel

Les perturbations de Mode Différentiel seront calculées a partir du schéma €électrique de la figure 4.19.
Pour faciliter les calculs, on met 1'origine des temps a l'instant ol le courant commence a croitre. Cet
instant est décalé de tg=t'3= 5.913 ps par rapport a l'origine des temps du modele des perturbations
de Mode Commun. Ce décalage n'affecte pas la forme individuelle du spectre de mode différentiel,
mais doit étre pris en compte lors du calcul du spectre de la somme des perturbations de Mode
Commun et de Mode Différentiel pour synchroniser les deux types de perturbations.

Dans la figure 4.23, ce propos est illustré.
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Phase 1 Phase 3
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Fig. 4.23 : Tension de MC et courant de MD

Les variables ts, t4, t5 et tg sont donc décalées de tg par rapport a t'z, t'q, t's et t's. La fonction
temporelle du courant excitateur (I*ex (t) ) pendant une période s'écrit :

I* () = AEEC LU - A‘;EC (t-42)U(t-t3) - -
AR (1)U(5) + %%{;ﬂ (1-4a)U-1e) -
(QN?SD) (t-ts)U(t-ts) + (‘f;vg) (t-t)U(t-t)

La transformée de Laplace de cette fonction est :

¥ (p) = BREC. 1 —41 -l - M—%e plie-pts) - AMD. Lo -pis_e-pr)
{3 ta-t3 p? tg-ts p2

La fonction de transfert Hmp(p) est définie comme :

Imp(p)

HvolP)= 5 0)

Pour la tension de Mode Différentiel, générée aux bornes de la résistance inférieure du RSIL, on

trouve :

V*mp(p) = Rn1 HMD(P) Fex(p)
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Le spectre est un spectre de raies, dont ['amplitude de la valeur créte s'écrit de la mani€re suivante :

| V¥Mp(jon)| = Z 2/Crl-¥{@-wy) avec : Ch= VI\ADT((j)COn)

n=1

Dans cette expression ®y=n g, RNy1=50 Q et Tp=10 us.
Le spectre des perturbations différentielles a été calculé pour les valeurs suivantes : t3=80 ns,
t4=95 ns, ts=4.137 us, tg=4.160 us, tg=5.913 us, To=10 us, ARgc=18 A, AMp=8 A. Ce spectre

est montré sur la figure 4.24.

Spectre des perturbations de MO sur Circuit Imprimé
140

g

Module (dBuV)

-3
=

40 4 3 : 4
10 10 10 10
frequence {Hz)

Fig. 4.24 : Spectre des perturbations de Mode Différentiel

c) Spectre total des perturbations conduites

Le spectre total des perturbations conduites est la sommes des spectres de Mode Commun et de Mode
Différentiel. Cependant, il faut tenir compte du décalage temporel qui existe entre les origines du
temps de la source excitatrice du modele de MC et de celle du modele de MD. La source non-
synchronisée est désignée par [*¢x(joy) et la source synchronisée par Iox(j®g). Dans la figure 4.25,

I'obtention du spectre total en incluant ce retard est illustrée.
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V1(p)
——pp{ Hi1(p)
Va(p)
—® Ha(p)
*ex(p)
——p HuD(P)

Fig. 4.25: Modele de la somme des courants de Mode Commun et Mode Différentiel

Ainsi, nous pouvons trouver l'enveloppe du spectre total :

[Vn(jon) = ; 2| C| ¥ w-mn) avec

Col = %%[Hlomn) V(jonk Ha(jon) Valjonk Hyp(ios) (o)

Le spectre VpD(j®y) est donc trouvé en remplagant [¥ex(j®y) par lex(joon) = [*ex(jon).ePl.

Le spectre calculé a été comparé au spectre mesuré avec une analyseur de spectre. L'analyseur de

spe tre HP8560A utilisé pour cette étude, posséde une détection créte, et fournit & sa sortie une valeur

efficace. Pour cette raison, nous avons rajouté 3 dB au valeurs mesurées. Dans les figures 4.26 et

4.27, on voit les spectres calculés et mesurés.

Spectre total calculé sur Circuit imprimé

140

Module {dBuV)

o
o

80

10* 10
frequence (Hz)

Fig. 4.26 : Spectre total calculé
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Fig. 4.27 : Spectre total mesuré
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On voit une bonne concordance entre les deux spectres. L'oscillation de 40 MHz a l'ouverture du
MOSFET est plus prononcée dans le spectre calculé que dans le spectre mesuré. Ceci provient en
partie du fait que le modele est trés sensible vis-a-vis de la valeur de la capacité C'py, et des
paramétres de la connectique La surtension réelle est le résultat de l'interférence de deux sinusoides
amorties, [égérement décalées, et le moindre décalage dans la synchronisation de la tension excitatrice
et le courant excitateur du mode différentiel entraine des erreurs.

Pour connaitre la contribution de chacun des deux type de perturbations (MC et MD), on compare les
spectres totaux avec les spectres de Mode Commun (figure 4.22) et de Mode Différentiel
(figure 4.24). On voit qu'en basse fréquence, les perturbations conduites consistent principalement
en des perturbations de Mode Différentiel, alors qu'en haute fréquence, elles sont dominées par des

perturbations de Mode Commun.

4.3.5 Calculs des Spectres du hacheur sur SMI

On a également appliqué la méthode d'analyse des perturbations conduites au cas du hacheur réalisé
sur SMI. Ce cas est différent du cas précédent, car les inductances de ciblage sont tres faibles,
contrairement aux capacités de cablage, qui vont jouer un réle prépondérant dans la génération des
courants de Mode Commun. Par conséquent, la surtension produite a l'ouverture du MOSFET est
plus faible. De ce fait, on a choisi de ne retenir qu'un seul modele pour le Mode Commun (approche
par point-milieu classique). Cependant, vue les erreurs de modélisation commises, (mauvais
positionnement des capacités parasites, valeurs imprécises), on ne peut pas s'attendre a une bonne

correspondance, comme ce f{it le cas pour le circuit imprimé.

Les modeles électriques sont donc les mémes que ceux dans le cas du circuit imprimé, mais les

valeurs sont différentes.
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Fig. 4.28 : Mod¢le pour le MC : SMI
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Les valeurs des parametres du modele de MC et MD sont montrées dans les tableaux suivants :

‘GRANDEUR Eléments partiels en jeu VALEUR
Lom  Ly1p+Lp+Ls+Lpa+Lps+Lp1s+Lois 10.898 nH
Cpm CpR+Cas Cpo 337.5 pF
RpMm Rp12+RD+RS+Rp4+Rp5+Rp18+Rvis :5mQ
Lymci Lpj4+Lp33+Lpo+Loa ' 0.688 nH
Lyco Lp16+Lp15+Lps+Lpo+Lp13+Lp32+LESL 16.5 nH
Rmc Rp14+Rp33+Rp0+Rp3 ‘ 6.2 mQ
RMmc2 _Rp16+Rp15+Rps+Rpo+Rp13+Rp23+RESL 300 mQ
Parametres du modele de MC du hacheur sur SMI
GRANDEUR ‘ Eléments partiels en jeu VALEUR
Lmpi Lp1s+Lp16+Lls.elc 15750 H
Lvp2 Lpg+Llpo+Lp13+Lp3o+Llp1a+Llp3s+lpo+lps 142nH
Rmpi Rp15+Rp16+Rs el 293 mQ
RMmD2 Rpg+Rp9+R13+Rp324+Rp14+Rp334+Rp2+Rp3 12.4 mQ

Parametres du modele de MD du hacheur sur SMI
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Les sources excitatrices sont représentées par les formes d'ondes du courant de drain (pour le MD) et
la tension drain-source (pour le MC), mesurés sur la maquette. Elles sont montrées dans la
figure 4.30.

A Phase 1
| \
/ [
Il
12&————’ | | 11
| |
| | [l
Q! —\ 01 |
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<7 |
|
ezl L _ ] L
< i -\ 2 ' 1
| | a
: |_ 1L \ IL 4>
K I v3¢4 5 t'e Il temps

Fig.4.30 Formes d'ondes des sources excitatrices dans le cas de SMI

Pour les valeurs, on s'est basé sur les formes d'ondes mesurées dans le cas du SMI sans capacité de

découplage (voir § 3.6.4). On trouve alors les valeurs suivantes.

tr ty LG To 4 ‘ ts 1t tg AREC | AMD AMC

: : : | | | | | .

45ns 5993|6023 S5ns  10ps,|70ns |4.092 4112|5953 [1TA |[8A 120V
us s | | s lus us | | |

Le spectre unilatéral se déduit exactement de la méme fagon que dans les cas du Circuit Imprimé, et on

trouve :

Vn(ion) = D, 2 Cof Ho-wy) avec
n=1

Col = %lmown) Vi(joonk+ Hyp(icon) v (jeon)
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Dans les figures 4.31, 4.32, 4.33 et 4.34, on voit respectivement les spectres calculés de MC, de
MD, le spectre total calculé et le spectre total mesuré.

Spectre des perturbations de MC sur SMI Spectre des perturbations de MD sur SMI
140 T T T T 140 T T R
120
1001
&
h=A
2w
80
“1)0‘ 16’ 1t')' 1‘0’ 4?0‘ 12)’ 1;)‘ 1:07
frequence (Hz) frequence {Hz)
Fig. 4.31 : Spectre du MC calculé Fig. 4.32 : Spectre du MD calculé
S SMi D
140 Spectre total ralc:x!e sur SMI : o pec;;etenue ;:PSFFTecap
Lol Lo Lo T
M({Vrsii},mes (dBuV) I’“
1200 - 120 ~ T '
// F/A\ U
3 R~ a1 117 "y p—
= 5 |
3 £ | b Yy
é 80 ;’i 80
| —
80 60 I
g ! | RS
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‘ 0 10¢ 108 10
10 1 frequence1 ?Hz) ! frequenca.mes (Hz)
Fig. 4.33 : Spectre total calculé Fig. 4.34 : Spectre total mesuré

(acquisition temporelle, puis FFT)

On voit que les perturbations de MC deviennent prépondérantes dés 300 kHz, dues aux valeurs
importantes des capacités des pistes.

La correspondance entre le spectre total calculé et le spectre simulé n'est pas trés bonne, pour
plusieurs raisons.

Le modele est tres sensible a la précision avec laquelle les temps de commutations sont obtenues. Or,
des incertitudes de = 10 ns existent sur les formes d'ondes du courant, et entre 5 et 10 ns sur la
synchronisation des ces sources. Dans notre modele, ces erreurs ont de trés graves conséquences. On
a constaté que l'incertitude de quelques ns sur la forme d'onde du courant peut entrainer une erreur
considérable sur le spectre. De plus, l'algorithme de la FFT n'ayant été appliqué qu'a deux périodes

avec un pas de 1 ns, la précision du spectre mesuré en haute fréquence est a mettre en cause.

Enfin, il y a les erreurs dues a la modélisation des capacités parasites (valeurs et positions).

Les limites de validité de notre modele sont peut-Etre atteintes. Pour remédier aux problémes, il faut
d'une part effectuer des mesures avec encore plus de précision, et d'autre part inclure la modélisation
des capacités parasites selon la méthode PEEC.
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4.3.6 Approche "Conception" dans la prédétermination des perturbations émises

4.3.6.1. Introduction

Les modeles développés précédemment pour le Mode Différentiel et le Mode Commun (avec couplage
MD-MC a l'ouverture du MOSFET) ont été validés en comparaison avec des mesures, et semblent
relativement précis.

Toutefois, leur utilisation dans une approche "conception”, oti le prototype n'est bien évidemment pas
disponible, nécessite une prédétermination de certaines grandeurs. Nous avons montré comment la
surtension et les oscillations a I'ouverture du MOSFET peuvent étre calculées a partir des seules
données technologiques (§ 4.1), puis intégrées dans 1'étude de la CEM. Il faut donc disposer de

modeles plus au moins équivalents pour les autres parametres a savoir :

- le dV/dt a 'ouverture et a la fermeture (modele de MC)
- le dI/dt a I'ouverture et a la fermeture (modele de MD)

- les parametres du recouvrement de la Diode

Ce dernier point peut étre résolu en consultant les datasheets des diodes, si 1'on suppose le dI/dt

connu.

Concernant I'évaluation prédictive des dI/dt et des dV/dt, nous allons tenter d'utiliser les résultats
développés au LEG ces dernieres années [tMeri], et évaluer les résultats obtenus sur le spectre des

perturbations conduites émises.

4.3.6.2. Evaluation des fronts de courant et de tension

Pour évaluer les dV/dt et le dI/dt, on a besoin d'un certain nombre de parametres qui dépendent de la
technologie et du type des composants employés.

Le support de notre étude est toujours la cellule élémentaire de commutation, constituée par une
source, le cablage de puissance, un MOSFET, et une diode de roue-libre. Cette cellule est montrée sur
la figure 4.35.

L
_(VW\
el Qb lo
- R
—_— D g
C—

zssrﬁﬁﬁsgk @Tvc 15V

oV

Fig. 4.35 Modéle de la cellule de commutation

138



Chapitre 4 : Modélisation CEM du Hacheur Série

Dans cette figure, L représente l'inductance de maille, Rg la résistance de grille, V¢ la tension de
commande, et I, 'amplitude du courant commuté.

Pour calculer les fronts de courant et de tension, il faut, en plus de ces données, certains parametres
du MOSFET employé. Il s'agit de la capacité Cpg, et de la tension de seuil du MOSFET V. Tous les
deux sont donnés dans les datasheets. _

Pour le dV/dt ainsi que pour le dI/dt, deux expressions différentes existent a l'ouverture (V=0 V) et

a la fermeture (V=15 V) [tMeri]. Ces expressions sont :

QOuverture :

dv Vth‘Vc —
v _ VerVe ¢ V=0V
dt  ReCrss 0C

d_I o 2I0 Vth
dt ~ 'V RyCrssL

Les seuls parametres qui ne peuvent pas étre obtenus a partir de données constructeurs ou par InCa
sont: Rt=Rp + Rjoop €t Tsink. Toutefois, la valeur de Rp n'est pas tres critique, et sera considérée

comme Rp=2.25 Q2 (1,75 Q + 0,5 L df a la résistance série du condensateur électrochimique).

La surtension maximale aux bornes du MOSFET sera calculée 4 l'aide de 1'expression développée au
§ 4.1. L'amplitude maximale de I'enveloppe de la surtension, k, s'obtient a partir de la surtension

VDS, max, de 1a maniére suivante :

T R
k= Vps max €%4 avec a:z—i

La valeur de Tgjpk (temps de commutation du courant drain) peut étre estimée a l'aide de 1'expression

pour le dI/dt a 'ouverture. Ainsi, on trouve :

dI — 210 Vth — IO T _ RgCrssL IO
1 T " A/ == . TTmmmeeT > sink = “\/ -
dt RgcrssL Tsink 2 Vi
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Fermeture :

dv - VaVe  Lyec V=15V

dl - \/ 2L (Ve - Vin)_
dt RyCresL

La seule inconnue & la fermeture est le courant de recouvrement. Il peut étre estimé a partir des

données constructeurs, en utilisant les expressions suivantes :

IrM(REC)=1,41. [Q,.dl/dt]

_ Qr
tr= 1414/ o0

Dans ces expressions, IRM(REC) est la valeur créte du recouvrement, t;; est le temps de recouvrement
et Q; est la charge stockée [Diode 12]. Méme si le constructeur ne donne pas toujours la valeur de Q,
celle-ci peut étre calculée a partir de t;; ou Irm(REC). Les résultats obtenus par ces expressions sont

tout-a-fait conformes aux mesures.

4.3.6.3. Extr.ction des parameétres nécessaires pour une approche 'Conception”

L'approche "conception" présentée ici sera appliquée au cas du hacheur réalis€ sur Circuit Imprimé.
Les modeles applicables pour prédire les perturbations de Mode Commun et de Mode Différentiel ne
seront pas répétés ici, car ce sont les mémes que dans § 4.3. Les modeles du MC seront ceux des
figures 4.17 et 4.18, et le modele du MD celui de la figure 4.19. Les parametres nécessaires seront
calculés a l'aide des expressions développées précédemment. Dans la figure 4.36, la signification des

divers parametres est rappelée.
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Fig. 4.36 Formes d'ondes des sources excitatrices avec parametres pour la conception

Dans le tableau suivant, I'obtention de ces parametres est montrée. On note que pour le courant, on a

mis ['origine du temps au début du recouvrement (t'3 dans la figure 4.36).

i t] 1) t3 To t4 t5 t6 tg AREC |AMD |AMC
[AMC |05 To | tl- [3REC [T ARECAMDIL ¢ | AMDY tr Ay [T A
avid | A dvdt | ° L e 777 I el o alim
L MC -tg ' RRM
dV/dt

Les valeurs des parametres AREC, AMD, AMC, To sont les mémes que dans le chapitre 4.3.

4.3.6.4 Application _de l'approche '"Conception' au_hacheur sur Circuit Imprimé.

Dans les figures 4.37 et 4.38, on voit le niveau des perturbations de Mode Commun, calculé avec les

parametres estimés, ainsi que celui avec les parametres calculés a partir de mesures.
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Spectre MC, approche “conception® Spectre des perturbations de MC sur Circuit Imprimé
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Fig. 4.37 : Spectre de MC, fronts estimés Fig. 4.38 : Spectre de MC, fronts mesurés

Concernant le Mode Commun, la correspondance est assez bonne sur toute la gamme de fréquence,
malgré des dV/dt plus faibles obtenus par le modeéle (1600 V/is estimé, au lieu de 2600 V/uus mesuré
pour l'ouverture, et 4400 V/us estimé au lieu de 10kV/us mesuré a la fermeture). Ceci peut
s'expliquer par le fait qu'aux fréquences ol ces fronts interviennent (quelques dizaines de MHz),
c'est le couplage MD/MC qui est prépondérant. L'erreur est donc atténuée.

Dans les figures 4.39 et 4.40, on voit les niveaux des perturbations de MD.

Spectre MD, approche “conception® Spectre des perturbatons de MD sur Circuit Imprimé
140 e ——— s 140 e e Eoat! —

1200 - 1

g

Module (dBuV)

Module (dBuV)
g

o
o

60

:
7

40 ! . 40 0] ‘! ‘6
10* 10° 10 10 10 10 10 10
frequence (Hz) frequance {Hz)
Fig. 4.39 : Spectre de MD, fronts estimés Fig. 4.40 : Spectre de MD, fronts mesurés

La correspondance est trés bonne jusqu'a plusieurs MHz. Au dela, l'imprécision sur les fronts
estimés dégrade un peu les résultats (350 A/uts mesuré contre 400 A/us estimé a l'ouverture, mais

225 A/us mesuré contre 1050 A/us estimé a la fermeture).

Les figures 4.41 et 4.42 donnent les spectres totaux.
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Spectre total, approche “conception”
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Fig. 4.41 : Spectre Total, fronfs estimés

On donnera également le spectre total mesuré.

Spectre totai mesuré avec Analyseur de Spectre {créte)

Spectre total calculé sur Circuit Impamé
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Fig. 4.42 : Spectre Total, fronts mesurés
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Fig. 4.43 : Spectre Total mesuré (Analyseur de Spectre).

On note une bonne correspondance entre le spectre total calculé a partir de fronts estimés et celui

calculé a partir de fronts mesurés. La différence se situe au niveau de la fréquence des creux : dans le

cas des fronts estimés celui ci se trouve a 20 MHz environ, alors que dans le cas des fronts mesurés,

ce creux se trouve aux alentours de 10 MHz. Le creux a front estimés est également un peu plus

profond (75 dBuV) que le creux a fronts mesurés (83 dBuV). Cette différence vient d'une précision

modeste des expressions d'estimation de ces fronts.
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Par contre la décomposition du spectre total en un spectre de MC et un spectre de MD est relativement
bien prédite par le modele a fronts estimés. L'amplitude de la créte a 40 MHz (surtension a
I'ouverture du MOS) est également bien prédite par le modele a fronts estimés (102 dBuV contre
100 dBuV avec le modele a fronts mesurés, et le spectre mesuré).

La méthode proposée permet donc d'obtenir les spectres des perturbations conduites a partir de
données constructeurs et des parametres technologiques, et est donc utilisable dans une démarche de
conception.

On retiendra que le modele des perturbations CEM proposé n'est pas trés sensible & une mauvaise
estimation des fronts dans le cas traité: des erreurs importantes (dI/dt a la fermeture) ne modifient pas

fondamentalement les résultats.

4.3.6.5 Conclusion_sur l'approche 'Conception’

Les modeles harmoniques de prédiction des perturbations conduites développés semblent utilisables
dans une approche "conception" en lien avec les formulations disponibles pour prévoir les fronts des
sources d'excitation. La contribution de chacun des deux modes de perturbations (MC et MD) est bien
évaluée par ce modele.

La précision obtenue dans cette approche n'est pas parfaite, mais peut néanmoins donner des

indications intéressantes dans la phase de conception d'un convertisseur.

144



Chapitre 5 : Conclusion

Chapitre 5
CONCLUSION

L'objet de cette thése était de montrer qu'il est maintenant raisonnable de vouloir prendre en
compte les phénomenes électriques rapides dans la simulation des convertisseurs statiques.

Cette prise en compte nécessite une précision accrue des modeles, que ce soit pour les
semiconducteurs, les éléments passifs (selfs, condensateurs) ou le cdblage, qui ne peut plus €tre
considéré comme idéal face aux fronts auxquels il est soumis.

Apres une étude bibliographique poussée concernant ces divers modeles, nous avons retenus :

- la méthode PEEC pour la modélisation du cablage (implantée dans le logiciel InCa,
développé au LEG)

- le modele de MOSFET de puissance proposé dans la librairie de PSPICE, amélioré par
l'utilisation du module "PARTS"

- un modele de Diode proposé par I'ENS de Cachan, puisque celui de PSPICE n'était pas
suffisamment précis

- des modeles expérimentaux pour les condensateurs utilisés

Pour tester ces modeles dans une application d'électronique de puissance a la fois simple et
représentative, nous avons été conduits & élargir la notion de cellule de commutation pour prendre
en compte les phénomenes CEM. La cellule de commutation minimale nécessaire a une étude
représentative a été réalisée sous forme d'un hacheur série en deux technologies différentes, Circuit
Imprimé et Substrat Métallique Isolé (SMI). La présence d'un condensateur céramique de
découplage supplémentaire, en complément d'un condensateur électrochimique d'entrée a été
également traitée.

Les résultats de simulation compléte, incluant tous les modeles fins donnent des résultats
satisfaisants dans les domaines temporel et fréquentiel concernant la prédiction de la compatibilité
électromagnétique du convertisseur sur Circuit Imprimé.

Cependant, quelques lacunes ont été constatées, notamment en ce qui concerne les modeles de
semiconducteurs et de la représentation capacitive du cablage.

Concernant les composants actifs, le modele de MOSFET proposé par PSPICE et complété par le
module "PARTS" d'extraction des parametres est relativement précis (méme si les dV/dt simulés
sont un peu plus faibles). Cependant, les données a fournir au module "PARTS" sont difficilement
compatibles avec une philosophie de prédiction. En effet, non seulement le courant de charge est
demandé (mod¢le valable autour d'un point de fonctionnement), ce qui n'est pas réellement génant
si on désire concevoir un convertisseur autour du point nominal, mais le temps de commutation

lui-méme est nécessaire, ce qui est en pleine contradiction avec la notion de prévision.
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Concernant la diode de puissance, il a été montré que le modele de PSPICE, méme amélioré par
l'utilisation de "PARTS" est absolument inutilisable pour une étude de compatibilité
électromagnétique. Nous avons dil nous rabattre sur un modele comportemental permettant de
reconstituer les formes d'ondes en commutation, mais qui ne constitue pas non plus un modele
utilisable en conception. Des travaux sur la modélisation de la diode devraient étre entrepris, car ce
point est a I'heure actuelle un verrou important a la simulation fine en électronique de puissance.

Enfin, la confrontation simulation/expérience dans le cas du SMI a montré que la représentation
capacitive du cablage proposée était insuffisante. Il faudra implanter la méthode complete, issue de

la théorie développée au chapitre 1.

Malgré ces limitations, on peut quand méme conclure qu'il est maintenant possible d'envisager une
simulation compléte d'un convertisseur statique en intégrant les transitions rapides, et d'effectuer

une analyse de compatibilité électromagnétique a partir de ces simulations.

Toutefois, devant la difficulté et la durée des simulations fines, il semble que cette approche soit
trop lourde pour étre intégrée dans une démarche de conception "en aveugle"”, ou I'on recherche un
schéma d'implantation a partir de rien. Elle devra étre réservée a la validation finale de
I'implantation.

Dans la perspective de la conception, et pour compléter cette approche de simulation, des modéles
plus simples ont été proposés, certains ayant été obtenus en se basant sur les résultats de
simulations fines.

La surtension a l'ouverture d'un MOSFET est maintenant une conséquence de I'implantation

technologique d'un convertisseur, et se calcule analytiquement.

Par ailleurs, des modeles harmoniques, visant a prédire le niveau des perturbations conduites sont
disponibles, intégrant méme certains aspects du couplage Mode Différentiel/Mode Commun. Ces
modeles ont été validés a partir des résultats de mesure. Ils ont I'avantage d'étre trés rapides, et
leur utilisation permet une comparaison spectrale directe avec les normes en vigueur.

Leur inconvénient majeur est qu'ils nécessitent certaines données (dI/dt, dV/dt), difficilement
connues lors de la conception.

Les résultats des travaux effectués au LEG ces derniéres années dans le domaine de la prédiction
de ces parametres ont été intégrés pour permettre un réelle approche "conception"”, intégrant la
Compatibilité Electromagnétique en Electronique de puissance.

Cette voie devra étre poursuivie et encore améliorée.
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Annexe A :

Modele Electrique Complet du
Cablage du Hacheur
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Annexe B :

Courants dans les pistes du
circuit imprimeé et les capacités
parasites :

B1 en présence d'un condensateur de découplage

(On note que I1.10 est beaucoup moins oscillatoire que IT11)

B2 sans condensateur de découplage

(ILL10 et I1.11 subissent exactement les mémes oscillations, courants confondus sur la figure
B2-bas)
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B1 : avec condensateur de découplage
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écouplage

Sans condensateur de d
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Résumé

Un des défis de I'Electronique de Puissance moderne est la Compatibilité Electromagnétique (CEM).
Devant I'accroissement de la rapidité de commutation, le cablage devient un composant a part entiére.
Il doit donc €tre modélisé.

L'objectif de ce travail est de montrer qu'il est possible a I'heure actuelle de simuler enti€rement un
convertisseur moderne, en tenant compte des imperfections dues au cablage (simulation fine). Les
formes d'ondes en commutation obtenues sont suffisamment précises pour prédire les performances
vis-a-vis de la CEM.

Cependant, ce type de simulation est relativement long, et cette approche doit étre réservée a la
vérification de l'implantation technologique finale. Elle ne peut servir d'aide an concepteur.

C'est pourquoi des modeles analytiques plus simples sont développés a partir de l'analyse des
résultats de simulation fine. Ces modeles, d'une bonne précision, font intervenir des parameétres
technologiques, et peuvent servir d'aide a la conception.

Les deux approches ont été appliquées a un convertisseur réalisé sur Circuit Imprimé et en
technologie Substrat Métallique Isolé (SMI). L'influence d'une capacité de découplage sur le niveau
des perturbations conduites a également &t€ examinée dans les deux cas.

Summary

One of today's challenges in power electronics is the need to comply with the electromagnetic

compatibility (EMC) standards.
Due to the ever increasing switching speed, interconnect modeling becomes of major importance.

This work shows that it is possible to perform accurate simulations of power converters by inclusion
of a Partial Element Equivalent Circuit (PEEC) model of the converter's interconnects. In this way,
the conducted EMI noise level can be predicted with satisfying precision from circuit simulation.
However, this kind of simulations tends to be very time-consuming, and can merely be used for the
validation of a technological implementation of the converter design. The simulation results have
therefore been interpreted, and the complexity of the overall-model has been reduced.

Thus, a frequency-domain method for EMI noise prediction has been developed. This method
enables the user to rapidly obtain the total noise level, the Common Mode (CM) noise level and
Differential Mode (DM) noise level. The method can be used for converter design purposes.

Both methods have been applied to a chopper implemented in Printed Circuit Board (PCB) and in
Insulated Metal Substrate (IMST) technology. In both cases, the influence of a SMD decoupling
capacitor on the conducted noise levels has also been examined.

Mots Clés : Electronique de puissance, Modélisation du Cablage, Simulation, PSPICE, PEEC,
Conception Assistée par Ordinateur, CAO, Compatibilité Electromagnétique,
CEM, Perturbations Conduites, Cellule de Commutation.



